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Resumo
A transmissa˜o de sinais em 400 Gb/s e´ um tema de pesquisa corrente. A soluc¸a˜o mais prova´vel a ser
utilizada e´ a opc¸a˜o com duas subportadoras de 200 Gb/s usando o formato de modulac¸a˜o DP-16QAM.
Entretanto, a maior eficieˆncia espectral do DP-16QAM em relac¸a˜o ao DP-QPSK, usado nos sistemas
comerciais convencionais, vem ao custo de uma menor robustez a`s diversas fontes de ru´ıdo e efeitos
na˜o-lineares. Como consequeˆncia, reduz-se o alcance transparente dos futuros sistemas a 400 Gb/s,
tornando-o incompat´ıvel com as atuais redes de 100 Gb/s. Diversas te´cnicas teˆm sido propostas para
mitigar as limitac¸o˜es de alcance dos futuros sistemas a 400 Gb/s. Dentre elas, pode-se citar a formatac¸a˜o
probabil´ıstica (probabilistic shaping - PS).
Neste trabalho, estuda-se a formatac¸a˜o probabil´ıstica para aumentar a capacidade e o alcance
de transmissa˜o dos sistemas o´pticos de pro´xima gerac¸a˜o. A implementac¸a˜o em laborato´rio e ana´lise
de desempenho em back-to-back sa˜o feitas para sistemas a 200 Gb/s por canal com modulac¸a˜o DP-
16QAM. O desempenho da formatac¸a˜o probabil´ıstica tambe´m e´ investigado para diferentes algoritmos
de processamento digital de sinais, empregando o algoritmo de busca de fase cega (blind phase search -
BPS) supervisionado e na˜o supervisionado para recuperac¸a˜o de fase.
Palavras-chaves: transmissa˜o o´ptica coerente, formatac¸a˜o probabil´ıstica, processamento
digital de sinais.
Abstract
The development of 400 Gb/s systems is a timely research topic. The solution will very likely rely on a
two-carrier 200-Gb/s option using the DP-16QAM modulation format. However, the increased efficiency
of DP-16QAM in comparison with the conventional DP-QPSK systems comes at the cost of tolerance to
noise and nonlinear effects, decreasing the transparent reach of future 400 Gb/s systems, turning them
incompatible with current 100-Gb/s solutions. Several techniques have been proposed to mitigate the
reach limitations of future 400 Gb/s systems, among them probabilistic shaping.
In this work, we study the potential of probabilistic shaping to increase capacity and trans-
mission reach of next-generation optical systems. The experimental implementation and performance
analysis in back-to-back are made in 200 Gb/s systems per channel with DP-16QAM modulation. The
performance of probabilistic shaping is also investigated for different digital signal processing algorithms,
using the blind phase search algorithm (BPS) supervised and unsupervised for phase recovery.
Keywords: coherent optical transmission, probabilistic shaping, digital signal processing.
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Cap´ıtulo 1
Introduc¸a˜o
Os sistemas o´pticos de comunicac¸a˜o se mostram como a principal soluc¸a˜o para suprir o crescimento
sustentado do tra´fego da Internet. Pore´m, para que isso acontec¸a, os sistemas o´pticos de comunicac¸a˜o
veˆm passando por importantes mudanc¸as nas u´ltimas de´cadas [1]. A primeira gerac¸a˜o dos sistemas de
transmissa˜o o´ptica surgiu por volta da de´cada de 80. Esses sistemas utilizavam lasers semicondutores de
GaAs operando no comprimento de onda de 0,85 µm, conhecido como 1a janela o´ptica, e apresentavam
taxas de transmissa˜o de 45 Mb/s com distaˆncias entre repetidores optoeletroˆnicos em torno de 10 km [1].
Essa distaˆncia entre repetidores, grande para e´poca, motivou o desenvolvimento desses sistemas em
detrimento ao cabo coaxial, uma vez que diminu´ıa os custos envolvidos com instalac¸a˜o e manutenc¸a˜o. A
segunda gerac¸a˜o surgiu em 1987 e passou a operar na regia˜o de 1,3 µm, conhecida como 2a janela o´ptica,
resultado de esforc¸os mundiais para desenvolvimento de lasers semicondutores de InGaAsP e detectores
nesse comprimento de onda. Os sistemas apresentavam taxas de transmissa˜o de 1,7 Gb/s com distaˆncia
entre os regeneradores de 50 km [1].
A terceira gerac¸a˜o tornou-se dispon´ıvel comercialmente na de´cada de 90 e operava em 1,5
µm, denominada 3a janela o´ptica, regia˜o de menor atenuac¸a˜o da fibra, mas elevada dispersa˜o croma´tica,
levando a` necessidade de se desenvolver fibras com dispersa˜o deslocada (dispersion shifted fibers - DSFs)
e lasers semicondutores oscilando em um u´nico modo longitudinal. Combinando essas tecnologias foi
poss´ıvel alcanc¸ar taxas de transmissa˜o de 10 Gb/s e distaˆncia entre regeneradores de 70 km [1]. Uma
desvantagem dos sistemas da terceira gerac¸a˜o era a necessidade de se empregar regeneradores periodica-
mente para tratar o sinal. O espac¸amento entre os regeneradores podia ser aumentado fazendo uso de
te´cnicas de detecc¸a˜o coerente cla´ssicas, uma vez que melhoravam a sensibilidade do receptor. Entretanto,
a introduc¸a˜o comercial dos sistemas que empregavam essas te´cnicas foi adiada com o surgimento dos am-
plificadores o´pticos [1]. A quarta gerac¸a˜o dos sistemas de comunicac¸o˜es o´pticas utilizavam amplificadores
a fibra dopada com e´rbio (erbium-doped fiber amplifier - EDFA), que operam na 3a janela, aumentando
o alcance transparente e, consequentemente, reduzindo o nu´mero de regeneradores no sistema, causando
reduc¸a˜o significativa no custo da soluc¸a˜o. Ale´m disso, a capacidade de amplificar mu´ltiplos canais simul-
taneamente, abriu espac¸o para multiplexac¸a˜o por divisa˜o de comprimento de onda (wavelength division
multiplexing - WDM). O advento dos sistemas WDM revolucionou a a´rea de comunicac¸o˜es por fibra
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o´ptica, dobrando a capacidade a cada 6 meses [1]. Entre 1998 e 2001, diversos sistemas submarinos
utilizando a tecnologia WDM foram instalados nos oceanos Pac´ıfico e Atlaˆntico [1].
Ja´ a quinta gerac¸a˜o se concentrou em reduzir o espac¸amento entre os canais, ao mesmo tempo
em que aumentava a taxa de transmissa˜o por canal dos sistemas WDM. Inicialmente, canais de 10 Gb/s
eram espac¸ados de 20 nm nos chamados sistemas WDM esparsos (coarse wavelength division multiplexing
- CWDM). Posteriormente, canais de 10 Gb/s e 40 Gb/s passaram a ser espac¸ados 100 GHz. O menor
espac¸amento entre os canais levou a atingir capacidades de 3,28 Tb/s utilizando 82 canais de 40 Gb/s [1].
Esses sistemas de transmissa˜o o´ptica empregavam modulac¸a˜o digital do tipo liga-desliga (on-off keying
- OOK). Contudo, o crescimento no tra´fego de dados impulsionado pela Internet levaria os sistemas
WDM com canais a 40 Gb/s a` saturac¸a˜o em um futuro pro´ximo. Dessa forma, surgiu a necessidade
de se desenvolver novos sistemas o´pticos, e esforc¸os mundiais foram feitos para prover tecnologias de
transmissa˜o de nova gerac¸a˜o [2].
Nos dias de hoje, os canais operam com taxas de transmissa˜o de 100 Gb/s e espac¸amento de
50 GHz, resultando em uma eficieˆncia espectral de 2 b/s/Hz, sendo chamados de sistemas WDM densos
(dense wavelength division multiplexing - DWDM). Os sistemas DWDM atuais podem suportar 96 canais
de 100 Gb/s na banda C, provendo uma capacidade agregada de quase 10 Tb/s [3]. Para se alcanc¸ar tal
taxa, os sistemas o´pticos de nova gerac¸a˜o utilizam formatos de modulac¸a˜o avanc¸ados associados com mul-
tiplexac¸a˜o de polarizac¸a˜o [4, 5, 6], te´cnicas de processamento digital de sinais (digital signal processing -
DSP) [7] e co´digos corretores de erro (forward error correction - FEC) [8]. A padronizac¸a˜o das estruturas
de transmissa˜o e recepc¸a˜o, componentes e meˆcanica dos mo´dulos foi conclu´ıda pelo Optical Internetwor-
king Forum (OIF) [9] em 2010, estimulando o desenvolvimento e a comercializac¸a˜o da tecnologia pela
indu´stria.
O formato de modulac¸a˜o adotado pela OIF para sistemas a 100 Gb/s foi a modulac¸a˜o
por chaveamento de fase em quadratura em dupla polarizac¸a˜o (dual-polarization quadrature phase shift
keying - DP-QPSK), a qual exige o esquema de recepc¸a˜o coerente. Nessa estrutura de recepc¸a˜o, e´ feito o
batimento do sinal recebido com um laser oscilador local (local oscillator - LO), extraindo as informac¸o˜es
de fase e amplitude do campo ele´trico que e´, em sequida, digitalizado. O sinal digitalizado e´ enta˜o
tratado por um conjunto de algoritmos de DSP, compensando os efeitos da fibra o´ptica. O processo de
desenvolvimento desses sistemas foi um marco nas comunicac¸o˜es o´pticas, consolidando a aplicac¸a˜o da
transmissa˜o coerente a 100 Gb/s em redes o´pticas e estabelecendo-se como uma tendeˆncia de mercado.
Buscando suprir a crescente demanda de tra´fego, e baseando-se na evoluc¸a˜o dos sistemas de
comunicac¸o˜es o´pticas, cuja predisposic¸a˜o e´ aumentar a taxa de transmissa˜o com um fator de 4 a 10 vezes,
acredita-se que o pro´ximo padra˜o de transmissa˜o o´ptica coerente contemplara´ interfaces de 400 Gb/s por
canal. Diversas questo˜es ainda esta˜o abertas quanto a arquitetura dos transceptores, sendo discutidas
por o´rga˜os de padronizac¸a˜o [10].
Alternativas para aumentar a capacidade e alcanc¸ar taxas de transmissa˜o de 400 Gb/s esta˜o
sendo discutidas. Entre os graus de liberdade avaliados, considera-se aumentar a taxa de s´ımbolo [11, 12,
13, 14], o nu´mero de subportadoras [15, 16, 17, 18, 19, 20, 21] ou o formato de modulac¸a˜o [22, 23, 17, 24]. A
primeira abordagem investiga aumentar a taxa de s´ımbolo utilizando uma u´nica portadora (single carrier
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- SC). Trabalhos recentes reportaram taxas de s´ımbolos de 43 GBd [13] ate´ 110 GBd [11]. No entanto,
essa soluc¸a˜o exige componentes de grande largura de banda, ale´m de conversores digital-analo´gico (digital-
to-analog converter - DAC) e analo´gico-digital (analog-to-digital converter - ADC) com altas taxas de
amostragem.
A segunda trata da soluc¸a˜o de empregar um processamento paralelo de sinais, na qual
mu´ltiplas subportadoras o´pticas agrupadas sa˜o moduladas individualmente com baixas taxas de s´ımbolos,
sendo combinadas para formar um sinal multiportadora (multi carrier - MC), comumente chamado de
supercanal [25]. Duas te´cnicas principais sa˜o consideradas na literatura para multiplexar as subportadoras
o´pticas. A primeira e´ baseada na multiplexac¸a˜o por divisa˜o ortogonal em frequeˆncia (orthogonal frequency-
division-multiplexing - OFDM), sendo conhecida como supercanal OFDM o´ptico coerente (coherent optical
orthogonal frequency-division-multiplexing - CO-OFDM) [26], e a segunda e´ baseada na formatac¸a˜o de
pulsos de Nyquist, conhecida como supercanal Nyquist WDM [27]. A implementac¸a˜o dos supercanais
faz uso de tecnologias ja´ consolidadas, requerendo apenas mudanc¸as no transmissor e receptor, tornando
uma soluc¸a˜o mais via´vel para atingir taxas ale´m do 100 Gb/s. Resultados experimentais avaliaram desde
da utilizac¸a˜o de 2 subportadoras [15] ate´ 12 subportadoras [21]. A terceira abordagem avalia a aplicac¸a˜o
de formatos de modulac¸a˜o densos. Recentemente, foram demonstradas as transmisso˜es empregando
modulac¸a˜o de amplitude em quadratura em dupla polarizac¸a˜o (dual-polarization quadrature amplitude
modulation - DP-16QAM) [22] ate´ DP-128QAM [24]. Contudo, o emprego dessas constelac¸o˜es densas
torna o sistema menos tolerante a ru´ıdo e distorc¸o˜es do canal o´ptico.
1.1 Exposic¸a˜o do Problema, Motivac¸a˜o e Objetivos
Pesquisas atuais esta˜o focando em como realizar sistemas a 400 Gb/s. A soluc¸a˜o mais prova´vel de
sistemas a 400 Gb/s a ser utilizada e´ a opc¸a˜o com duas subportadoras de 200 Gb/s usando o formato
de modulac¸a˜o DP-16QAM. Entretanto, a maior eficieˆncia espectral do DP-16QAM vem ao custo de uma
menor robustez as diversas fontes de ru´ıdo e efeitos na˜o-lineares, reduzindo o alcance de tranmissa˜o dos
futuros sistemas a 400 Gb/s, na˜o sendo compat´ıvel com as atuais redes de 100 Gb/s.
Diversas te´cnicas teˆm sido propostas para mitigar as limitac¸o˜es de alcance dos futuros sis-
temas a 400 Gb/s. Dentre elas podem-se citar te´cnicas avanc¸adas de FEC [28, 29] e compensac¸a˜o de
efeitos na˜o-lineares [30, 31]. Uma te´cnica menos conhecida para aumentar a capacidade ou alcance e´ a
formatac¸a˜o probabil´ıstica (probabilistic shaping - PS) [32]. A PS consiste na formatac¸a˜o da probabilidade
de s´ımbolo de acordo com seu valor absoluto, de forma que os s´ımbolos de menor energia teˆm maior
probabilidade de serem gerados. Como resultado, a PS pode oferecer um ganho considera´vel ao custo de
um mapeamento extra de constelac¸a˜o e o desenvolvimento de um esquema de FEC apropriado. Como os
s´ımbolos da constelac¸a˜o DP-QPSK apresentam o mesmo mo´dulo, a PS na˜o pode ser aplicada, mas, no
DP-16QAM, ela se torna uma opc¸a˜o via´vel.
Alguns trabalhos baseados em simulac¸a˜o abordando a PS aplicada a sistemas o´pticos foram
propostos na literatura. Em [33], foi proposto um esquema de modulac¸a˜o codificada utilizando co´digos
de verificac¸a˜o de paridade de baixa densidade (low-density-parity-check codes - LDPC). Foi simulada a
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transmissa˜o de 15 canais espac¸ados 30 GHz com taxa de s´ımbolo de 28 GBd utilizando pulsos Nyquist com
5% de roll-off. O enlace e´ constitu´ıdo por spans de 100 km de fibra monomodo padra˜o (standard single-
mode fiber - SSMF) seguidos por um EDFA com figura de ru´ıdo de 4 dB. No receptor coerente, o canal
central e´ filtrado e convertido para o domı´nio digital. A dispersa˜o croma´tica e´ compensada digitalmente
e um filtro casado e´ aplicado. O ru´ıdo de fase e a dispersa˜o de modos de polarizac¸a˜o (polarization mode
dispersion - PMD) na˜o sa˜o inclu´ıdas nas simulac¸o˜es. Mostrou-se para os formatos de modulac¸a˜o 16QAM
e 64QAM com PS um aumento na distaˆncia de transmissa˜o de 8% e 15%, respectivamente, em relac¸a˜o a`
distribuic¸a˜o uniforme.
Em [32], foi simulada a transmissa˜o de 15 canais espac¸ados de 30 GHz com taxa de s´ımbolo
de 28 GBd utilizando pulsos Nyquist com 5% de roll-off. O enlace e´ constitu´ıdo por spans de 100 km de
fibra monomodo padra˜o (standard single-mode fiber - SSMF) seguidos por um EDFA com figura de ru´ıdo
de 4 dB. O sinal o´ptico recebido e´ filtrado por um filtro passa-banda ideal e convertido para o domı´nio
digital por um receptor coerente. No DSP, utilizou-se a compensac¸a˜o de CD e de efeitos na˜o-lineares
utilizando o algoritmo DBP (Digital Back-Propagation) para u´nico ou mu´ltiplos canais. O ru´ıdo de fase
e a dispersa˜o de modos de polarizac¸a˜o (polarization mode dispersion - PMD) foram desconsiderados.
Avaliou-se a toleraˆncia a efeitos na˜o-lineares, para o 16QAM e 64QAM, e o espac¸amento entre os canais,
para o 16QAM. Para o formato de modulac¸a˜o 64QAM com PS e sem DBP, um ganho de 200 km em
relac¸a˜o ao 64QAM uniforme sem DBP foi mostrado, apresentando o mesmo ganho que o 64QAM uniforme
com DBP.
Em [34], e´ apresentada a simulac¸a˜o empregando codificac¸a˜o turbo para constelac¸o˜es QAM.
Foi simulada a transmissa˜o de um u´nico canal com taxa de s´ımbolo de 28 GBd. O enlace e´ formado
por spans de 80 km de SSMF com amplificac¸a˜o baseada em EDFA. Nas simulac¸o˜es sa˜o levados em
considerac¸a˜o desvios de frequeˆncia, ru´ıdo de fase dos lasers e limitac¸o˜es no ADC. Constelac¸o˜es densas de
256QAM e 1024QAM foram avaliadas para uma eficieˆncia espectral de 6,5 b/s/Hz/polarizac¸a˜o em um
enlace de 800 km.
Em [35], e´ avaliado o impacto do uso de transceptores de taxa de co´digo varia´vel empregando
PS nos custos, capacidade e sobreviveˆncia de redes o´pticas. A relac¸a˜o de compromisso entre taxa de
transmissa˜o e alcance e´ analisada para dois esquemas de modulac¸a˜o codificada com canais espac¸ados
50 GHz. No primeiro esquema, chamado de agressivo, assume-se o formato de modulac¸a˜o DP-64QAM,
um pequeno gap de capacidade, taxa de s´ımbolo de 44,4 GBd, formatac¸a˜o probabil´ıstica e uma taxa
de transmissa˜o ma´xima de 533,33 Gb/s. No segundo esquema, chamado de conservador, assume-se o
formato de modulac¸a˜o DP-16QAM, um grande gap de capacidade, taxa de s´ımbolo de 40 GBd, constelac¸a˜o
uniforme e uma taxa de transmissa˜o ma´xima de 320 Gb/s.
Em [36], e´ proposto um esquema de modulac¸a˜o codificada para constelac¸o˜es QAM em-
pregando equalizac¸a˜o linear e compensac¸a˜o de efeitos na˜o-lineares utilizando o algoritmo DBP (Digital
Back-Propagation). Um ganho de 0,63 b/s/Hz para um alcance de 2000 km foi observado, ale´m de um
aumento de 0,75 b/s/Hz comparando o DBP a equalizac¸a˜o linear.
Uma u´nica demonstrac¸a˜o experimental proposta na literatura ate´ o momento utilizou o
formato de modulac¸a˜o 64QAM [37]. O transmissor foi baseado em um DAC com taxa de amostragem
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de 88 GSamples/s. O canal sob teste operava com taxa de s´ımbolo de 32 GBd utilizando filtragem
Nyquist com fator de roll-off de 15%. Ale´m do canal de teste, foram adicionados 8 canais de carga
com taxa de s´ımbolo de 32 GBd DP-QPSK com banda de guarda de 4 nm. O enlace consiste de um
anel de recirculac¸a˜o com 3 spans de 80 km de SSMF seguidos por EDFAs com figura de ru´ıdo de 5
dB. Na recepc¸a˜o, empregou-se um receptor coerente padra˜o e um ADC com taxa de amostragem de 80
GSamples/s e banda de 33 GHz. Dois conjuntos de algoritmos de DSP foram aplicados, dependendo
do esquema de PS utilizado. Entre os blocos de DSP empregados, podem-se citar: compensac¸a˜o de
CD, demultiplexac¸a˜o de polarizac¸a˜o, compensac¸a˜o do desvio de frequeˆncia e estimac¸a˜o de fase. No
experimento, foi mostrado um ganho de 25% e 43% de alcance em relac¸a˜o aos formatos de modulac¸a˜o
64QAM e 16QAM uniformes, respectivamente.
Assim, como propo´sito inicial, este trabalho apresenta os conceitos ba´sicos dos sistemas o´p-
ticos coerentes, explorando, principalmente, o formato de modulac¸a˜o DP-16QAM. Para tal, um cap´ıtulo
e´ dedicado a retratar as arquiteturas do transmissor e receptor, apresentando os principais componentes.
Um objetivo adicional e´ apresentar toda a formulac¸a˜o matema´tica da PS e o processo de gerac¸a˜o das cons-
telac¸o˜es baseadas em uma distribuic¸a˜o na˜o uniforme. Por fim, e´ feita a ana´lise e validac¸a˜o experimental da
transmissa˜o o´ptica em back-to-back a 200 Gb/s DP-16QAM. Com o melhor do nosso conhecimento, essa e´
a primeira demonstrac¸a˜o experimental da PS aplicada ao formato de modulac¸a˜o DP-16QAM encontrada
na literatura.
1.2 Organizac¸a˜o do Trabalho
Este trabalho esta´ dividido em 5 cap´ıtulos e encontra-se assim organizado. No Cap´ıtulo 2, sa˜o introduzidos
os princ´ıpios ba´sicos dos sistemas o´pticos coerentes. Sa˜o apresentadas as estruturas do transmissor e
receptor e seus respectivos componentes. Ale´m disso, sera˜o descritos os blocos ba´sicos do DSP utilizado
no receptor coerente digital. O Cap´ıtulo 3 apresenta a formulac¸a˜o matema´tica que envolve a PS, bem como
o processo de gerac¸a˜o das constelac¸o˜es seguindo uma distribuic¸a˜o na˜o uniforme. O Cap´ıtulo 4 apresenta
o estudo experimental da transmissa˜o o´ptica em back-to-back a 200 Gb/s DP-16QAM empregando a PS.
Nesse cap´ıtulo, sa˜o apresentados o arranjo experimental empregado, bem como as me´tricas utilizadas para
avaliac¸a˜o, seguindo-se os resultados e ana´lise de desempenho. O Cap´ıtulo 5 apresentada os comenta´rios
finais e perspectivas de trabalhos futuros.
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Cap´ıtulo 2
Sistemas O´pticos Coerentes
Neste cap´ıtulo sa˜o descritos os conceitos ba´sicos dos sistemas o´pticos coerentes. Os componentes ba´sicos
do transmissor e receptor com seus respectivos modelos sa˜o apresentados. Um sistema de comunicac¸o˜es
coerente pode ser retratado pelo diagrama de blocos exibido na Figura 2.1, sendo composto por um
transmissor, canal de comunicac¸a˜o e receptor.
Figura 2.1: Diagrama de blocos de um sistema de comunicac¸o˜es coerente.
No transmissor, a informac¸a˜o digital ou mensagem e´ gerada e mapeada para os s´ımbolos
da constelac¸a˜o. Em seguida, o conjunto de s´ımbolos gerados passa por uma co´digo de linha ou filtro de
transmissa˜o, representando o sinal no domı´nio ele´trico. O sinal em banda base e´ levado a um modulador
junto com a portadora, responsa´vel por transladar a informac¸a˜o digital para uma frequeˆncia mais ele-
vada, permitindo o sinal modulado se propagar pelo canal de comunicac¸a˜o. O sinal modulado pode ser
representado por [38]:
s(t) = Re {m(t)p(t)} (2.1)
em que m(t) e´ o sinal em banda base e e´ dado por:
m(t) =
∑
ake
jϕkg (t− kTs) (2.2)
sendo ake
jϕk os s´ımbolos complexos, g(t) o filtro de transmissa˜o ou formato de pulso utilizado e Ts o
tempo de s´ımbolo. A portadora p(t) pode ser representada por:
p(t) =
√
Pce
jωct (2.3)
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em que
√
Pc e ωc sa˜o a poteˆncia normalizada e a frequeˆncia da portadora o´ptica, respectivamente. No
caso de um sistema de comunicac¸o˜es o´pticas coerente, o transmissor e´ composto por uma fonte de luz,
representando a portadora, e um modulador o´ptico, convertendo o sinal de informac¸a˜o em banda base
para o domı´nio o´ptico em frequeˆncias na faixa de centenas de THz.
O sinal gerado no transmissor e´ enta˜o enviado para o canal de comunicac¸a˜o. Comumente, o
canal de comunicac¸a˜o insere diversos efeitos nocivos ao sinal de informac¸a˜o como, por exemplo, atenuac¸a˜o,
ru´ıdo, dispersa˜o e filtragem de banda estreita. Apo´s passar pelo canal, o sinal e´ enviado ate´ o receptor.
No receptor, considerando o esquema de recepc¸a˜o homo´dina, o oscilador local deve ter a
mesma frequeˆncia que a portadora. Dessa forma, o sinal recebido e o oscilador local sa˜o misturados no
demodulador, convertendo o sinal modulado de banda passante para banda base. Posteriormente, o sinal
em banda base passa por um filtro de recepc¸a˜o sendo, em seguida, amostrado. Por fim, e´ realizado o
mapeamento inverso, recuperando a informac¸a˜o transmitida. Em um sistema de comunicac¸o˜es o´pticas
coerente, o receptor sera´ formado por um “front-end”, que inclui componentes passivos e fotodetectores,
convertendo o sinal o´ptico em altas frequeˆncias para o domı´nio ele´trico.
2.1 Transmissor
Como citado anteriormente, o transmissor o´ptico tem a func¸a˜o de converter um sinal ele´trico de informac¸a˜o
para o domı´nio o´ptico. Em sistemas de comunicac¸o˜es coerentes, os principais componentes do transmissor
sa˜o os lasers e os moduladores o´pticos.
2.1.1 Laser
A portadora o´ptica ideal utilizada em sistemas de transmissa˜o o´ptica e´ gerada por uma fonte de onda
cont´ınua (continuous wave - CW), cuja amplitude e fase sa˜o constantes. O campo ele´trico normalizado
da portadora o´ptica ideal e´ dado por [39]:
Ecw(t) =
√
Pcwe
(jωcwt+ϕcw)ecw (2.4)
em que
√
Pcw e´ a poteˆncia me´dia normalizada, ωcw a frequeˆncia, ϕcw a fase e ecw o vetor unita´rio
que indica a polarizac¸a˜o da portadora o´ptica. Contudo, na pra´tica, e´ imposs´ıvel gerar uma portadora
o´ptica ideal, uma vez que o processo de gerac¸a˜o produz ru´ıdo. A principal fonte de luz empregada em
sistemas de comunicac¸o˜es o´pticas e´ o laser semicondutor. O princ´ıpio ba´sico que envolve a emissa˜o de
luz nos lasers semicondutores e´ a emissa˜o estimulada de fo´tons [40]. Esse processo consiste na gerac¸a˜o
de fo´tons coerentes, ou seja, os fo´tons possuem a mesma amplitude, fase, frequeˆncia e polarizac¸a˜o. Essa
caracter´ıstica, aliada a` largura de linha estreira, resultado de estruturas especiais de cavidade que podem
ser utilizadas, pequeno tamanho, alta poteˆncia o´ptica, controle por corrente, baixo custo e tempo de
vida considera´vel, justificam o laser semicondutor como uma excelente opc¸a˜o de fonte para transmissores
o´pticos.
Entretanto, como foi citado anteriormente, o processo de gerac¸a˜o de luz no laser produz
ru´ıdo. Esse ru´ıdo e´ resultado do processo de emissa˜o espontaˆnea de fo´tons. A contribuic¸a˜o desse ru´ıdo
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pode ser divida em uma componente de amplitude e fase. Sendo assim, o campo ele´trico normalizado do
laser, considerando as duas componentes, pode ser escrito como [39]:
Ec(t) =
√
Pc + δP (t)e
[jωct+ϕc+φns(t)]ec (2.5)
em que δP (t) representa a variac¸a˜o normalizada de poteˆncia, contribuindo para o ru´ıdo de amplitude, e
φns(t) o ru´ıdo de fase.
2.1.2 Moduladores O´pticos
Outro componente presente nos transmissores o´pticos sa˜o os moduladores. Dentre os principais tipos de
modulador, podem-se citar: o modulador de fase (phase modulator - PM), o modulador de amplitude
(amplitude modulator - AM), o modulador de fase e quadratura (in-phase and quadrature modulator -
IQM) e o modulador com diversidade de polarizac¸a˜o (polarization diversity modulator - PDM).
Modulador de Fase
O modulador de fase e´ composto por um substrato, comumente sendo empregado o niobato de l´ıtio
(LiNbO3) [41], um guia de onda e um par de eletrodos, como ilustrado na Figura 2.2. Baseado no efeito
de Pockels [1], sabe-se que e´ poss´ıvel gerar uma variac¸a˜o linear do ı´ndice de refrac¸a˜o do guia de onda
aplicando uma tensa˜o u(t). Como consequeˆncia, pode-se gerar um defasamento no campo ele´trico de
entrada (Ein(t)), modulando a fase do sinal o´ptico.
Figura 2.2: Modulador de fase.
Para modular a fase do campo ele´trico de entrada, e´ necessa´rio aplicar uma tensa˜o dentro
das especificac¸o˜es do modulador de fase, chamada tensa˜o Vpi. Dessa forma, a relac¸a˜o entre o campo
ele´trico na entrada (Ein(t))e o campo ele´trico na sa´ıda (Eout(t)) do modulador de fase e´ dado por [39]:
Eout(t) = Ein(t)e
[jϕPM (t)] = Ein(t)e
(j u(t)Vpi pi) (2.6)
em que ϕPM (t) e´ a defasagem aplicada ao campo ele´trico.
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Modulador de Amplitude
O modulador de amplitude pode ser dividido em dois tipos: o modulador Mach-Zehnder e o modulador
de eletro-absorc¸a˜o. O primeiro baseia-se no interferoˆmetro de Mach-Zehnder, enquanto que o segundo
baseia-se no efeito de Franz-Keldysh [1], que consiste na mudanc¸a do espectro de absorc¸a˜o causada pela
aplicac¸a˜o de um campo ele´trico. A Figura 2.3 apresenta a estrutura do modulador de amplitude do tipo
Mach-Zehnder.
Nesse arranjo, o campo ele´trico de entrada e´ dividido em dois brac¸os, sendo cada brac¸o
modulado por um modulador de fase de forma independente. Em seguida, os sinais provenientes dos
dois caminhos sa˜o combinados na sa´ıda do modulador. A combinac¸a˜o ou interefereˆncia na sa´ıda pode ser
construtiva ou destrutiva, dependendo da defasagem aplicada em cada brac¸o. A relac¸a˜o entre o campo
ele´trico de entrada e o de sa´ıda, eliminando a perda de inserc¸a˜o, e´ dada por [39]:
Eout(t)
Ein(t)
=
1
2
[
ejϕ1(t) + ejϕ2(t)
]
(2.7)
em que ϕ1(t) e ϕ2(t) sa˜o as defasagens aplicadas no brac¸o superior e inferior, respectivamente.
Figura 2.3: Modulador o´ptico de amplitude.
Existem diversos modos de operac¸a˜o para o modulador de amplitude. Para o modo em
que se aplicam tenso˜es ideˆnticas, ou seja, u1(t) = u2(t) = u(t), chamado de push-push, os defasamentos
tambe´m sa˜o ideˆnticos, sendo ϕ1(t) = ϕ2(t), resultando em uma modulac¸a˜o de fase. Para o caso em que
se aplicam tenso˜es de sinais opostos, ou seja, u1(t) = −u2(t) = u(t)/2, conhecido como push-pull, os
defasamentos tera˜o sinais opostos, dados por ϕ1(t) = −ϕ2(t), produzindo uma modulac¸a˜o de amplitude
na sa´ıda. Dessa forma, a Equac¸a˜o 2.7 pode ser reescrita por:
Eout(t)
Ein(t)
=
1
2
[
ejϕ1(t) + e−jϕ1(t)
]
(2.8)
Pode-se reescrever a Equac¸a˜o 2.8 como:
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Eout(t)
Ein(t)
= cos [ϕ1(t)] (2.9)
Para o modo de operac¸a˜o push-pull, a relac¸a˜o entre os campos ele´tricos de entrada e sa´ıda
pode ser dada por [39]:
Eout(t) = Ein(t)cos
(
u(t)
2Vpi
pi
)
(2.10)
Da Equac¸a˜o 2.10, a func¸a˜o de transfereˆncia de poteˆncia do modulador de amplitude e´ [39]:
Pout(t)
Pin(t)
=
1
2
+
1
2
cos
(
u(t)
Vpi
pi
)
(2.11)
A Figura 2.4 apresenta a resposta de um AM no modo push-pull para diferentes pontos de
operac¸a˜o, o de quadratura e o de mı´nima transmitaˆncia. Para o ponto de quadratura, a tensa˜o aplicada
e´ de u(t) = −Vpi/2 ± kVpi, em que k e´ um inteiro, resultando em uma poteˆncia de sa´ıda igual a 50% da
poteˆncia de entrada. Ja´ no ponto de mı´nima transmitaˆncia, a tensa˜o aplicada e´ de u(t) = −Vpi ± k2Vpi,
em que k e´ um inteiro, resultando em uma poteˆncia de sa´ıda nula. Percebe-se que, para uma tensa˜o
aplicada u(t) = ±Vpi, uma defasagem de pi rad e´ gerada na poteˆncia o´ptica de sa´ıda, enquanto que, no
campo ele´trico, o desvio de fase sera´ de pi/2.
(a) Quadratura. (b) Mı´nima transmitaˆncia.
Figura 2.4: Resposta normalizada de um AM no modo push-pull para diferentes pontos de operac¸a˜o.
E´ poss´ıvel obter uma modulac¸a˜o OOK utilizando um AM, como apresentado na Figura 2.5.
Nesse formato de modulac¸a˜o, a luz passa de um estado “ligado” (presenc¸a de luz), representando o bit
“1”, para “desligado” (auseˆncia de luz), representando o bit “0”. A estrutura de transmissa˜o utilizada
no OOK e´ ilustrada na Figura 2.5(a), sendo composta por um laser, um modulador AM no modo push-
pull operando no ponto de quadratura e um sinal ele´trico bina´rio com tensa˜o pico a pico de Vpi. Essa
configurac¸a˜o leva a poteˆncia do sinal o´ptico a excursionar entre o ma´ximo, quando o sinal modulante
estiver no n´ıvel alto, e o mı´nimo, quando o sinal modulante estiver no n´ıvel baixo, como retratado na
Figura 2.5(b). A Figura 2.5(c) mostra a constelac¸a˜o do formato de modulac¸a˜o OOK.
Caso o modulador AM esteja configurado no modo push-pull, operando na mı´nima transmi-
taˆncia e com uma tensa˜o de entrada pico a pico de 2Vpi, e´ poss´ıvel obter uma modulac¸a˜o por chaveamento
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(a) Esquema do transmissor. (b) Resposta do AM. (c) Constelac¸a˜o OOK.
Figura 2.5: Formato de modulac¸a˜o OOK.
bina´rio de fase (binary phase-shift keying - BPSK). Esse formato de modulac¸a˜o e´ utilizado para gerac¸a˜o
de constelac¸o˜es avanc¸adas como, por exemplo, QPSK e 16QAM, sendo descrito na sec¸a˜o seguinte, com o
modulador IQ.
Modulador em Fase e Quadratura
O modulador o´ptico em fase e quadratura e´ uma evoluc¸a˜o do MZM. A estrutura do IQM e´ apresentada na
Figura 2.6, sendo composta por dois MZMs, um para a componente em fase, e outro para a componente
em quadratura, e um PM.
Figura 2.6: Modulador o´ptico de fase e quadratura.
Nessa estrutura, o campo o´ptico de entrada e´ dividido em dois caminhos, um para a compo-
nente em fase e outro para a componente em quadratura. Em cada caminho, um MZM configurado em
push-pull e operando em mı´nima transmitaˆncia modula o sinal o´ptico. Em um dos brac¸os, um modulador
PM e´ posicionado para gerar um defasamento de pi/2 rad, tornando os sinais em cada brac¸o ortogonais.
Por fim, os campos ele´tricos I e Q sa˜o combinados. A relac¸a˜o entre a entrada e a sa´ıda do IQM e´ dada
por [39]:
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Eout(t)
Ein(t)
=
1
2
[
cos
(
uI(t)
2Vpi
pi
)
+ jcos
(
uQ(t)
2Vpi
pi
)]
(2.12)
A Figura 2.7 apresenta a gerac¸a˜o do formato de modulac¸a˜o QPSK combinando dois BPSKs.
A estrutura de transmissa˜o utilizada e´ ilustrada na Figura 2.7(a), sendo composta por uma laser, um IQM
e dois sinais modulantes bina´rios com tensa˜o pico a pico de 2Vpi. A resposta do campo ele´trico do MZM
localizado em um dos brac¸os e´ apresentada na Figura 2.7(b), mostrando que a amplitude se mante´m
constante em mo´dulo, mas a fase varia de pi rad, caracterizando a modulac¸a˜o BPSK. Combinando o sinal
BPSK gerado no brac¸o I com o do brac¸o Q defasado de pi/2, forma-se a constelac¸a˜o QPSK (Figura 2.7(c)).
(a) Esquema do transmissor. (b) Resposta do MZM em um dos bra-
c¸os do IQM.
(c) Constelac¸a˜o QPSK.
Figura 2.7: Formato de modulac¸a˜o QPSK.
A Figura 2.8 apresenta o diagrama da gerac¸a˜o do formato de modulac¸a˜o 16QAM. A estrutura
do transmissor utilizada e´ semelhante a ilustrada na Figura 2.7(a). Entretanto, os dois sinais modulantes
sa˜o quarterna´rios. A resposta do campo ele´trico do MZM localizado em um dos brac¸os e´ apresentada
na Figura 2.8(b), empregando modulac¸a˜o por pulsos de 4 n´ıveis (4-level pulse amplitude modulation -
4PAM), sendo combinados para formar o sinal 16QAM (Figura 2.8(c)).
(a) Esquema do transmissor. (b) Resposta do MZM em um dos bra-
c¸os do IQM.
(c) Constelac¸a˜o 16QAM.
Figura 2.8: Formato de modulac¸a˜o 16QAM.
Modulador com Diversidade de Polarizac¸a˜o
A multiplexac¸a˜o por polarizac¸a˜o consiste na transmissa˜o de dados independentes em modos de polarizac¸a˜o
ortogonais do sinal o´ptico. Ale´m da ortogonalidade em fase em amplitude, e´ poss´ıvel explorar a polarizac¸a˜o
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como outra dimensa˜o para multiplexac¸a˜o de sinais. Dessa forma, a multiplexac¸a˜o de polarizac¸a˜o permite
dobrar a taxa de tranmissa˜o e, consequentemente, a eficieˆncia espectral.
Figura 2.9: Modulador o´ptico com diversidade de polarizac¸a˜o.
A Figura 2.9 apresenta o diagrama de um modulador o´ptico com diversidade de polarizac¸a˜o
(polarization diversity modulator - PDM). Nesse esquema, o sinal o´ptico proveniente do laser e´ dividido
em dois brac¸os, por meio de um separador de polarizac¸a˜o (polarization beam splitter - PBS), sendo um
para polarizac¸a˜o X e outro para Y. Em seguida, o sinal de cada polarizac¸a˜o em cada brac¸o passa por um
modulador IQ. Posteriormente, os sinais modulados sa˜o combinados por um combinador de polarizac¸a˜o
(polarization beam combiner - PBC). Formatos de modulac¸a˜o de fase e quadratura como, por exemplo,
QPSK e 16QAM, podem ser utilizados com diversidade de polarizac¸a˜o, originando sinais DP-QPSK e
DP-16QAM.
2.2 Canal de Comunicaca˜o
O canal de comunicac¸a˜o e´ o meio f´ısico que assegura o transporte da mensagem e garante o contato entre
o transmissor e o receptor, sendo constitu´ıdo por diversos elementos, por exemplo, o meio de propagac¸a˜o,
elementos passivos e ativos. Em uma condic¸a˜o ideal, o canal de comunicac¸a˜o na˜o degradaria o sinal de
informac¸a˜o, ou seja, a mensagem recuperada no receptor seria igual a gerada no transmissor. Pore´m,
como citado anteriormente, o canal introduz diversos efeitos nocivos ao sinal. Um esquema simplificado do
canal de comunicac¸a˜o em um sistema de comunicac¸o˜es o´pticas e´ apresentando na Figura 2.10, composto
pela fibra o´ptica e os amplificadores o´pticos.
2.2.1 Fibra O´ptica
A fibra o´ptica e´ o meio f´ısico utilizado em sistemas o´pticos para propagar o sinal de informac¸a˜o entre o
transmissor e receptor. Dentre o efeitos degradantes inseridos no sinal, podem-se citar: atenuac¸a˜o, efeitos
dispersivos e efeitos na˜o-lineares.
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Figura 2.10: Esquema simplificado do canal de comunicac¸a˜o de um sistema de transmissa˜o o´ptica.
Atenuac¸a˜o
A atenuac¸a˜o consiste na perda de poteˆncia o´ptica do sinal ao se propagar pela fibra, como retratado na
Figura 2.11. Os efeitos atenuantes sa˜o resultados de diversos fatores, por exemplo, curvaturas impostas
na fibra o´ptica, absorc¸a˜o, podendo ser intr´ınseca, ou seja, do pro´pio material que constitui a fibra, ou
extr´ınseca, proveniente de impurezas, espalhamento da luz e perdas entre a interface nu´cleo-casca do guia
de onda [1].
Figura 2.11: Exemplo dos efeitos atenuantes em um sistema de transmissa˜o o´ptica.
O alcance dos sistemas o´pticos esta´ diretamente relacionado com as perdas na fibra, visto
que os receptores apresentam uma sensibilidade, que seria o valor mı´nimo de poteˆncia necessa´rio para
recuperar o sinal a uma certa taxa de erro de bit, tipicamente 10−12 ou 10−15. A poteˆncia o´ptica recebida
no receptor Pout, em dBm, depois de o sinal ser propagado por uma fibra de comprimento L, dado que
foi lanc¸ada uma poteˆncia Pin, e´:
Pout = Pin − αL (2.13)
em que α, em dB/km, e´ o coeficiente de atenuac¸a˜o da fibra.
Efeitos Dispersivos
Nas fibras o´pticas monomodo padra˜o (standard single-mode fiber - SSMF), diferentes naturezas de inte-
rac¸a˜o causam diferentes efeitos dispersivos, como a dispersa˜o croma´tica e (chromatic dispersion - CD) e
dispersa˜o dos modos de polarizac¸a˜o (polarization mode dispersion - PMD).
A CD consiste no atraso diferencial entre as va´rias componentes espectrais do pulso, tam-
be´m conhecida dispersa˜o da velocidade de grupo (group velocity dispersion - GVD), e e´ apresentada na
Figura 2.12. O alargamento temporal ∆τ , em ps, de um pulso de largura ∆λ ao se propagar por um fibra
de comprimento L e´ dado por:
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Figura 2.12: Exemplo do efeito da dispersa˜o croma´tica em um sistema de transmissa˜o o´ptica.
∆τ = D∆λL (2.14)
em que D, em ps/nm.km, e´ o coeficiente de dispersa˜o da fibra o´ptica. O coeficiente D e´ uma contribuic¸a˜o
de diversos fatores, sendo dado por:
D = Dm +Dgo (2.15)
sendo Dm a dispersa˜o do material, resultado do material da pro´pria fibra, e Dgo a dispersa˜o do guia de
onda, proveniente da geometria da estrutura da fibra.
Ja´ a PMD trata da variac¸a˜o de velocidade de grupo das componentes ortogonais de po-
larizac¸a˜o X e Y, como retratado na Figura 2.13, tambe´m conhecida como atraso difereˆncial de grupo
(differencial group delay - DGD) . Esse efeito e´ resultado da birrefringeˆncia da fibra, devido a`s tenso˜es
(embutidas no processo de fabricac¸a˜o e instalac¸a˜o da fibra o´ptica) e imperfeic¸o˜es mecaˆnicas no nu´cleo.
O fenoˆmeno da PMD e´ muito importante em sistemas o´pticos em altas taxas de transmissa˜o e longas
distaˆncias. O atraso entre os modos de polarizac¸a˜o ∆τ , em ps, depois da propagac¸a˜o por uma fibra de
comprimento L e´ dado por:
Figura 2.13: Exemplo do efeito da dispersa˜o dos modos de polarizac¸a˜o em um sistema de transmissa˜o
o´ptica.
∆τ = DPMD
√
L (2.16)
em que DPMD, em ps/
√
km, e´ o paraˆmetro de PMD.
Efeitos Na˜o-Lineares
Os efeitos na˜o-lineares aparecem na fibra o´ptica quando o campo eletromagne´tico que se propaga e´ muito
intenso [1, 42]. Os efeitos na˜o-lineares mais comuns esta˜o ligados a`s variac¸o˜es no ı´ndice de refrac¸a˜o
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provenientes do campo ele´trico propagante. Em especial, destaca-se o efeito Kerr, tendo como desdobra-
mentos a auto-modulac¸a˜o de fase (self-phase modulation - SPM), modulac¸a˜o de fase cruzada (cross-phase
modulation - XPM) e mistura de quatro ondas (four-wave mixing - FWM), os quais provocam no sinal
transmitido distorc¸o˜es de fase e amplitude. Uma vez que os sistemas de comunicac¸o˜es o´pticas atuais
baseados na detecc¸a˜o coerente codificam a informac¸a˜o na fase e amplitude, esses efeitos podem degradar
severamente o desempenho.
Em termos sisteˆmicos, os efeitos na˜o-lineares determinam um valor de poteˆncia ma´xima,
para o qual, acima dele, a degradac¸a˜o imposta e´ elevada, impossibilitando a recuperac¸a˜o da informac¸a˜o
recebida. Comumente, esse limiar de poteˆncia depende do formato de modulac¸a˜o utilizado.
2.2.2 Amplificadores O´pticos
Entre os principais componentes de um sistema de transmissa˜o o´ptica esta˜o os amplificadores o´pticos.
Devido a` atenuac¸a˜o, a poteˆncia do sinal diminui a` medida que ele se propaga pela fibra, na˜o sendo poss´ıvel
detecta´-lo no receptor. Dessa forma, a amplificac¸a˜o o´ptica e´ empregada para compensar as perdas sofridas
pelo sinal em sistemas o´pticos de longas distaˆncias.
O amplificador o´ptico mais utilizado em sistemas comerciais e´ o EDFA. Diversos fatores o
levaram a ser largamente empregado em redes o´pticas como, por exemplo, o alto ganho, a transpareˆncia
em relac¸a˜o ao formato de modulac¸a˜o e taxa de tranmissa˜o e a capacidade de amplificar mu´ltiplos canais
simultaneamente, permitindo a multiplexac¸a˜o de va´rios comprimentos de onda sem introduzir interfereˆn-
cia entre eles. Entretanto, o processo de amplificac¸a˜o e´ limitado a` terceira janela o´ptica, reduzindo a
banda dos amplificadores.
Outro amplificador o´ptico que tem ganhado espac¸o nos u´ltimos anos e´ o Raman. Entre as
principais vantagens em relac¸a˜o ao EDFA esta˜o a menor figura de ru´ıdo (noise figure - NF) e a maior
banda de amplificac¸a˜o. Pore´m, o Raman requer lasers de bombeio de alta poteˆncia, que possuem alto
custo. Ale´m disso, os amplificadores Raman distribu´ıdos teˆm ganho dependente da atenuac¸a˜o da fibra
instalada.
Apesar de todas as vantagens do advento dos amplificadores o´pticos, esses dispositivos na˜o
sa˜o ideais. Eles introduzem ru´ıdo ao sinal transmitido, resultado do processo de emissa˜o espontaˆnea.
Esse ru´ıdo se acumula devido a` passagem do sinal o´ptico por va´rios esta´gios de amplificac¸a˜o, ale´m de ser
tambe´m amplificado durante o processo, sendo chamado de emissa˜o espontaˆnea amplificada (amplified
spontaneous emission - ASE). A ASE e´ um dos principais fatores degradantes presentes no enlace, limi-
tando o alcance dos sistemas de transmissa˜o o´ptica. A densidade espectral de poteˆncia do ru´ıdo gerado
e´ quase constante na largura do canal, sendo calculada por [1]:
Ssp = (G− 1)nsphν (2.17)
em que G e´ o ganho do amplificador, ν a frequeˆncia o´ptica, h a constante de Planck e nsp e´ o fator de
emissa˜o espontaˆnea, que pode ser dado por:
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nsp =
N2
N2 −N1 (2.18)
em que N1 e N2 sa˜o as populac¸o˜es atoˆmicas do estado fundamental e excitado, respectivamente. A ASE,
por apresentar uma densidade espectral quase constante na largura do canal, pode ser modelada como
um ru´ıdo branco gaussiano aditivo (additive white Gaussian noise - AWGN).
2.3 Receptor
O receptor coerente tem a func¸a˜o de converter o sinal modulado em banda passante para um sinal ele´trico
em banda base, por meio da mistura entre o campo o´ptico recebido e o oscilador local. Para o caso de um
sistema de transmissa˜o coerente, o bloco do receptor sera´ formado por um “front-end” o´ptico, constitu´ıdo
por componentes passivos e fotodectores. Ale´m disso, um conjunto de algoritmos de DSP sa˜o aplicados,
o que inclui compensac¸a˜o de imperfeic¸o˜es no “front-end” e dispersa˜o croma´tica, recuperac¸a˜o de s´ımbolo,
separac¸a˜o das polarizac¸o˜es e, por fim, compesanc¸a˜o dos desvios de frequeˆncia e fase.
2.3.1 Princ´ıpio da Detecc¸a˜o O´ptica coerente
O princ´ıpio da detecc¸a˜o o´ptica coerente e´ a interfereˆncia entre o sinal recebido e o oscilador local para
gerac¸a˜o de uma corrente ele´trica proporcional ao sinal banda base, como apresentado na Figura 2.14. Os
campos ele´tricos normalizados do sinal recebido e do oscilador local podem ser dados por:
Es(t) =
√
Pse
j(ωst+ϕs)a(t)ejϕes (2.19)
Eol(t) =
√
Pole
j(ωolt+ϕol)eol (2.20)
em que, respectivamente ao oscilador local e o sinal recebido,
√
Pol e
√
Ps representam as poteˆncias, ωol
e ωs sa˜o as frequeˆncias, ϕol e ϕs as fases, eol e es os vetores unita´rios de polarizac¸o˜es e a(t) e ϕ(t) a
amplitude e fase do sinal banda base.
Figura 2.14: Esquema do princ´ıpio da detecc¸a˜o coerente.
A interfereˆncia desejada entre o sinal recebido e o oscilador local e´ realizada em um acoplador
de 3 dB, resultando em dois campos ele´tricos de sa´ıda E1(t) e E2(t). Esses campos ele´tricos sa˜o enviados
para um par de fotodetectores balanceados. As fotocorrentes na sa´ıda de cada fotodetector I1(t) e I2(t)
provenientes de cada campo ele´trico de entrada sa˜o dadas por:
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I1(t) =
1
2
RPsa
2(t) +
1
2
RPol +R
√
PsPola(t)sen [∆ωt+ φ(t)] (eseol) (2.21)
I2(t) =
1
2
RPsa
2(t) +
1
2
RPol −R
√
PsPola(t)sen [∆ωt+ φ(t)] (eseol) (2.22)
em que R e´ a responsividade, em A/W , Ps a poteˆncia do sinal recebido, Pol a poteˆncia do LO, a(t) a am-
plitude do sinal em banda base e ∆ω a diferenc¸a entre as frequeˆncias do LO e o sinal recebido. A inversa˜o
do sinal nas Equac¸o˜es 2.21 e 2.22 se deve a` func¸a˜o de transfereˆncia que modela o acoplador de 3 dB. A
corrente resultante do par de fotodetectores balanceados, cuja func¸a˜o e´ eliminar as componentes DC das
fotocorrentes I1(t) e I2(t), apo´s ser amplificada por um amplificador de transimpedaˆncia (transipedance
amplifier - TIA) e´ dada por:
I(t) = 2R
√
PsPola(t)sen [∆ωt+ ϕ(t)] (eseol) (2.23)
Percebe-se que a Equac¸a˜o 2.23 e´ proporcional a amplitude, fase e polarizac¸a˜o do sinal envi-
ado. Dessa forma, e´ poss´ıvel extrair toda a informac¸a˜o do sinal modulado, convertendo para o domı´nio
ele´trico.
2.3.2 Detecc¸a˜o O´ptica de Sinais Modulados em Fase e Quadratura
Para a detecc¸a˜o o´ptica de sinais modulados em fase e quadratura, emprega-se o esquema de recepc¸a˜o
apresentado na Figura 2.15. Nesse esquema, e´ feito o batimento do sinal recebido e o oscilador local na
h´ıbrida de 90◦ do tipo 2× 4, configurada com duas entradas e quatro sa´ıdas. Esse componente passivo e´
fundamental para receptores coerentes, visto que possibilita a mistura dos campos ele´tricos para detecc¸a˜o
das componentes de fase e quadratura do sinal modulado. Feito esse batimento, os quatro campos de
sa´ıdas sa˜o enviados para dois pares de fotodetectores. A relac¸a˜o entre as entradas e sa´ıdas da h´ıbrida de
90◦ 2× 4 e a poteˆncia o´ptica sa˜o dadas por [39]:
Figura 2.15: Esquema da detecc¸a˜o o´ptica de sinais modulados em fase e quadratura.

Eout1(t)
Eout2(t)
Eout3(t)
Eout4(t)
 =
ejΨ
2

1 1
1 j
1 −1
1 −j

Es(t)
Eol(t)
 (2.24)
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Poutn =
1
4
[Es(t)]
2
+
1
4
[Eol(t)]
2
+
1
2
[Es(t)] [Eol(t)] cos [φ1(t)− φ2(t)− n× 90◦ + Ψ] (2.25)
Percebe-se em 2.24 que as sa´ıdas adjacentes esta˜o em quadratura, sendo usados na fotode-
tecc¸a˜o balanceada. Como necessita-se que os campos de entrada nos fotodetectores estejam defasados de
pi, os pares (Eout1(t), Eout2(t)) e (Eout3(t), Eout4(t)) servem de entradas. Considerando que o desvio de
fase Ψ seja igual a zero, as fotocorrentes de sa´ıda em fase e quadratura geradas podem ser dadas por [39]:
II(t) = 2R
√
PsPola(t)cos [∆ωt+ ϕ(t)] (es.eol) (2.26)
IQ(t) = 2R
√
PsPola(t)sen [∆ωt+ ϕ(t)] (es.eol) (2.27)
em que R e´ a responsividade do fotodetector, em A/W , Ps a poteˆncia do sinal recebido, Pol a poteˆncia
do oscilador local, a(t) e´ a amplitude do sinal banda base, ∆ω e ϕ(t) sa˜o as diferenc¸as de frequeˆncia e
fase entre o sinal recebido e o oscilador local, respectivamente. Baseando-se em 2.26 e 2.27, podem-se
extrair as informac¸o˜es de fase e amplitude do sinal o´ptico recebido.
2.3.3 Detecc¸a˜o O´ptica com Multiplexac¸a˜o de Polarizac¸a˜o
Das Equac¸o˜es das fotocorrentes 2.26 e 2.27, percebe-se a dependeˆncia dos estados de polarizac¸a˜o do
sinal o´ptico recebido e do oscilador local. Caso as orientac¸o˜es de polarizac¸a˜o do sinal de entrada e do
oscilador local estejam alinhadas, as fotocorrentes de sa´ıdas sera˜o ma´ximas. Para garantir isso, utiliza-se
a diversidade de polarizac¸a˜o nos receptores.
A detecc¸a˜o o´ptica com multiplexac¸a˜o de polarizac¸a˜o e´ implementada como ilustrada na
Figura 2.16. Dois divisores de polarizac¸a˜o (polarization beam splitters - PBS) separam as polarizac¸o˜es do
sinal recebido e do oscilador local, garantindo que os modos sejam paralelos, maximizando as correntes na
sa´ıda do conjunto de fotodetectores. O oscilador local deve ser polarizado a 45◦ em relac¸a˜o a` refereˆncia
do PBS, o que permite uma divisa˜o de poteˆncia equalizada entre as sa´ıdas do PBS. Em seguida, as sa´ıdas
sa˜o combinadas com a mesma orientac¸a˜o de polarizac¸a˜o (X ou Y) e enviadas para o bloco de detecc¸a˜o de
sinais em fase e quadratura, apresentado na Sec¸a˜o 2.3.2.
As fotocorrentes de sa´ıda de cada bloco de detecc¸a˜o IQ se referem a`s componentes em fase
e quadratura para cada polarizac¸a˜o, ou seja, X e Y. O conjunto de componentes passivos e ativos que
compo˜em o “front-end” o´ptico origina um circuito integrado fotoˆnico (photonic integrated circuit - PIC)
comercial denominado receptor coerente integrado (integrated coherent receiver - ICR).
2.3.4 Processamento Digital de Sinais
O emprego da detecc¸a˜o coerente digital permite extrair todas as caracter´ısticas do sinal no domı´nio
ele´trico, para, em seguida, ser amostrado por ADCs e tratado por um conjunto de algoritmos de DSP. O
conjunto de blocos de DSP permite a sincronizac¸a˜o temporal do sinal, compensac¸a˜o de efeitos oriundos
da propagac¸a˜o pela fibra o´ptica e correc¸a˜o do desvio de frequeˆncia e fase.
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Figura 2.16: Esquema da detecc¸a˜o o´ptica de sinais com multiplexac¸a˜o de polarizac¸a˜o.
Utilizando o esquema de detecc¸a˜o coerente com multiplexac¸a˜o de polarizac¸a˜o, aplicado nos
sistemas de transmissa˜o o´ptica atuais e descrito na Sec¸a˜o 2.3.3, o sinal o´ptico recebido em banda passante e´
convertido para quatro sinais ele´tricos em banda base correspondentes a`s polarizac¸o˜es X e Y. Em seguida,
os sinais ele´tricos cont´ınuos sa˜o digitalizados por ADCs com alta taxa de amostragem. Por fim, os sinais
amostrados passam por um conjunto de algoritmos de DSP, apresentado na Figura 2.17.
Figura 2.17: Blocos de processamento digital de sinais para receptores coerentes.
O primeiro bloco e´ chamado de deskew, que consiste em um conjunto de interpoladores
cuja func¸a˜o e´ compensar distorc¸o˜es provocadas pela h´ıbrida de 90◦ e equalizar as componentes de fase
e quadratura. Ale´m disso, este bloco compensa diferenc¸as entre os comprimentos ele´tricos das ligac¸o˜es
entre o receptor coerente e os ADCs.
O segundo bloco e´ chamado de compensac¸a˜o de CD, constitu´ıdo por um filtro equalizador
esta´tico cuja func¸a˜o e´ eliminar a CD acumulada durante a transmissa˜o do sinal pela fibra o´ptica. O
principal algoritmo utilizado e´ a equalizac¸a˜o no domı´nio da frequeˆncia [43].
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O terceiro bloco e´ o da recuperac¸a˜o de sincronismo, constitu´ıdo por sincronizadores retroali-
mentados que avaliam determinadas caracter´ısticas de amplitude do sinal cuja func¸a˜o e´ compensar erros
de relo´gios e desvios de temporizac¸a˜o no sinal recebido. Diversos me´todos foram propostos na literatura,
comumente sendo utilizado o algoritmo de Gardner [44].
O quarto bloco e´ a demultiplexac¸a˜o de polarizac¸a˜o, trata-se de um equalizador dinaˆmico
implementado por um filtro de resposta finita ao impulso (finite impulse response - FIR) adaptativo
com mu´ltiplas entradas e sa´ıdas (mutliple input, multiple output - MIMO). Esse bloco e´ responsa´vel pela
separac¸a˜o das polarizac¸o˜es, que sa˜o misturadas devido a PMD e as rotac¸o˜es provocadas pela transmissa˜o
pela fibra o´ptica. As principais te´cnicas utilizadas sa˜o o algoritmo de mo´dulo constante (constant modulus
algorithm - CMA) [7], algoritmo de mı´nimo erro quadra´tico (least mean square - LMS) [7] e equalizador
dirigido radialmente (radially directed equalizer - RDE) [7].
Em seguida, o bloco de recuperac¸a˜o de portadora realiza a compensac¸a˜o do desvio de frequeˆn-
cia entre o transmissor e receptor e do ru´ıdo de fase provenientes do laser e oscilador local. Os algoritmos
para estimac¸a˜o do desvio de frequeˆncia podem ser realizados no domı´nio do tempo [45] ou da frequeˆn-
cia [46]. Ja´ a estimac¸a˜o e compensac¸a˜o do ru´ıdo de fase so´ podem ser feitos no domı´nio do tempo [7].
Por fim, e´ realizada a decisa˜o das amostras recebidas para um dos s´ımbolos da constelac¸a˜o utilizada.
Depois de apresentados os principais componentes dos sistemas de transmissa˜o o´ptica com
seus respectivos modelos, o pro´ximo cap´ıtulo abordara´ a formulac¸a˜o matema´tica da PS e o processo de
gerac¸a˜o das constelac¸o˜es na˜o uniformes, dando maior atenc¸a˜o ao formato de modulac¸a˜o DP-16QAM.
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Cap´ıtulo 3
Formatac¸a˜o Probabil´ıstica
A utilizac¸a˜o de formatos de modulac¸a˜o de alta ordem veˆm se estabelecendo como uma forma de aumentar
a eficieˆncia espectral. Contudo, essa maior eficieˆncia espectral vem ao custo de uma menor toleraˆncia aos
diversos efeitos impostos pelo canal o´ptico, sendo limitado em poteˆncia devido aos efeitos na˜o-lineares,
tornando-se necessa´ria a otimizac¸a˜o da sinalizac¸a˜o utilizada, maximizando a capacidade sem aumentar a
poteˆncia lanc¸ada [33].
Como ja´ citado, diversas te´cnicas teˆm sido propostas na literatura para melhorar o desem-
penho dos sistemas que empregam formatos de modulac¸a˜o densos. Uma te´cnica menos explorada e´ a
formatac¸a˜o do sinal enviado. Essa ideia se refere a` manipulac¸a˜o dos s´ımbolos da constelac¸a˜o de forma
a se aproximar de um distribuic¸a˜o Gaussiana [47]. Em um esquema de transmissa˜o o´ptica convencional,
a sinalizac¸a˜o empregada e´ uniforme, ou seja, cada ponto da constelac¸a˜o e´ igualmente prova´vel para ser
enviado, na˜o levando em considerac¸a˜o a energia dos s´ımbolos gerados. Neste trabalho, sera´ explorada a
ideia de uma sinalizac¸a˜o na˜o uniforme, na qual a probabilidade de ocorreˆncia de s´ımbolos depende de sua
energia.
A formatac¸a˜o probabil´ıstica (probabilistic shaping - PS) [48] e a geome´trica (geometric sha-
ping - GS) [49] sa˜o duas possibilidades propostas na literatura para otimizar a sinalizac¸a˜o. Na primeira
sa˜o geradas constelac¸o˜es na˜o equiprova´veis em uma grade regular, enquanto que a segunda produz s´ımbo-
los com a mesma probabilidade, mas com espac¸amento na˜o equidistante. Com a PS, os s´ımbolos pro´ximos
da origem sa˜o transmitidos com mais frequeˆncia do que aqueles longe da origem, reduzindo a poteˆncia
me´dia transmitida comparado a` distribuic¸a˜o uniforme.
Entre as principais vantagens da formatac¸a˜o probabil´ıstica em relac¸a˜o a` geome´trica esta´
a aplicac¸a˜o do mesmo DAC e dos algoritmos de DSP utilizados com constelac¸o˜es uniformes. Nesta
sec¸a˜o, sera´ apresentado o processo de gerac¸a˜o da formatac¸a˜o probabil´ıstica seguindo uma distribuic¸a˜o
na˜o uniforme.
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3.1 Aspectos da Teoria da Informac¸a˜o e Codificac¸a˜o
Em um sistema de transmissa˜o digital, a informac¸a˜o a ser enviada e´ convertida em um conjunto de valores
discretos. Os dados transmitidos entre a fonte e o destino, ou seja, entre o transmissor e o receptor, passam
pelo canal de comunicac¸a˜o, que consiste no meio f´ısico atrave´s do qual a informac¸a˜o e´ enviada, podendo
ser o espac¸o livre, acu´stico, o´ptico, etc. A Figura 3.1 apresenta o diagrama de blocos ba´sicos de um
sistema de comunicac¸o˜es digital.
O esquema do transmissor consiste em um codificador de fonte, codificador de canal e mo-
dulador digital. O codificador de fonte tem a func¸a˜o de eliminar a informac¸a˜o redundante de maneira
que o menor nu´mero de bits seja utilizado para a representac¸a˜o do sinal, sem perder informac¸a˜o significa-
tiva. O codificador de canal tem como propo´sito introduzir informac¸a˜o redundante nos dados enviados,
permitindo que, no receptor, ela possa ser utilizada para detectar e corrigir erros decorrentes do canal.
Ja´ o modulador digital tem a func¸a˜o de mapear as palavras-co´digos em s´ımbolos da constelac¸a˜o a serem
enviados. O esquema do receptor e´ formado por um demodulador digital, decodificador de canal e um
decodificador de fonte. No demodulador digital, sa˜o convertidos os s´ımbolos recebidos em uma sequeˆncia
de bits. O decodificador de canal tenta reconstruir a sequeˆncia de informac¸a˜o original baseado no conhe-
cimento do co´digo utilizado e na redundaˆncia introduzida. Por fim, o decodificador de fonte extrai os
dados originalmente enviados sabendo o me´todo de codificac¸a˜o de fonte usado no transmissor.
Figura 3.1: Diagrama de blocos simplificado de um sistema de comunicac¸o˜es digital.
Nesse trabalho, o processo de mapeamento ou formatac¸a˜o do sinal realizado no modulador
digital sera´ detalhado. Os esquemas de formatac¸a˜o podem ser classificados em taxa fixa ou varia´vel [48].
O esquema com taxa fixa permite transmitir um nu´mero fixo de bits em um determinado intervalo de
tempo. Alguns exemplos foram propostos na literatura utilizando o esquema de taxa fixa, tais como
constelac¸a˜o Voronoi [50], co´digos de formatac¸a˜o de bloco [47], co´digos de formatac¸a˜o de trelic¸a [51] entre
outros.
O esquema de taxa varia´vel permite variar o nu´mero de bits enviados durante um intervalo
de tempo. Um exemplo desse esquema e´ dado em [52], no qual uma sequeˆncia de bits e´ relacionada a
palavras-co´digo com tamanho varia´vel, para, em seguida, serem mapeadas para os pontos da constelac¸a˜o.
Outros exemplos sa˜o apresentados em [53], [54] e [55].
Na teoria de Shannon, um dos principais conceitos e´ definir a informac¸a˜o mu´tua do canal de
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comunicac¸a˜o. Supondo um dado alfabeto discreto de entrada com M elementos Ak, a informac¸a˜o mu´tua
entre a entrada do canal X e a sa´ıda Y , em bit/s´ımbolo, e´ [56]:
I(X;Y ) =
M−1∑
k=0
Pr(Ak)
∫ ∞
−∞
ρY |Ak(y|Ak) · log2
[
ρY |Ak(y|Ak)∑M−1
l=0 Pr(Al)ρY |Al(y|Al)
]
dy (3.1)
em que Pr(Ak) e´ a probabilidade de gerac¸a˜o do s´ımbolo Ak e ρY |Ak(y|Ak) e´ a func¸a˜o densidade de
probabilidade da sa´ıda do canal dado que o s´ımbolo Ak foi enviado. Para um canal com ru´ıdo branco
gaussiano aditivo (additive white Gaussian noise - AWGN) com variaˆncia σ2, a func¸a˜o densidade de
probabilidade de y condicionada a` transmissa˜o do s´ımbolo Ak e´:
ρY |Ak(y|Ak) =
1
2piσ2
e
−|y−Ak|2
2σ2 (3.2)
Normalmente, considera-se para um esquema de transmissa˜o o´ptica convencional que todos
os s´ımbolos ocorrem com a mesma probabilidade. Nesse caso, pode-se definir a capacidade restrita C
como a ma´xima informac¸a˜o mu´tua proporcionada para um determinado formato de modulac¸a˜o:
C = maxPr(Ak)I(X;Y ) (3.3)
Para um caso ideal, pode-se definir as probabilidades de gerac¸a˜o dos s´ımbolos como uma
distribuic¸a˜o Gaussiana, resultando na maior capacidade permitida para o canal AWGN, conhecida como
limite de Shannon. A capacidade C pode ser aproximada ao limite de Shannon realizando a formatac¸a˜o
da constelac¸a˜o de entrada, como citado anteriormente. Duas possibilidades foram propostas na literatura
para formatar o sinal de entrada: a formatac¸a˜o probabil´ıstica e a geome´trica. Neste trabalho foi escolhida
a primeira opc¸a˜o, visto que e´ poss´ıvel aplicar o mesmo DAC e algoritmos de DSP utilizados em conste-
lac¸o˜es uniformes. Dessa forma, pode-se mudar as probabilidades dos s´ımbolos seguindo a distribuic¸a˜o de
Maxwell-Boltzmann, dada por [57]:
Pr(Ak) =
1∑
Ak
e−λ|Ak|2
e−λ|Ak|
2
, λ ≥ 0 (3.4)
em que Ak e´ a amplitude dos s´ımbolos e λ e´ uma constante. E´ poss´ıvel perceber pela Equac¸a˜o 3.4 que para
um valor de λ = 0 a constelac¸a˜o sera´ uniforme. Tomando como exemplo o formato de modulac¸a˜o DP-
16QAM, todos os s´ımbolo apresentara˜o probabilidade igual a 1/16. Para valores de λ > 0, a constelac¸a˜o
sera´ na˜o uniforme, cujas probabilidades dos s´ımbolos teˆm uma relac¸a˜o inversa as suas amplitudes. Sendo
assim, os s´ımbolos da constelac¸a˜o de raio mais interno apresentara˜o maior probabilidade de serem gerados,
enquando que aqueles de raio mais externo tera˜o menor probabilidade. A constante λ pode ser otimizada
numericamente, variando seu valor em func¸a˜o da relac¸a˜o sinal-ru´ıdo (signal-to-noise ratio - SNR). Para
o processo de gerac¸a˜o das constelac¸o˜es na˜o uniformes, variou-se o λ escolhendo o valor que maximizava
a informac¸a˜o mu´tua em cada n´ıvel de SNR, conforme apresentado na Figura 3.2.
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Figura 3.2: Otimizac¸a˜o de λ da distribuic¸a˜o de Maxwell-Boltzmann para o formato de modulac¸a˜o DP-
16QAM.
Figura 3.3: Conjunto de valores o´timos de λ para o formato de modulac¸a˜o DP-16QAM.
Ao aumentar o valor de λ e´ poss´ıvel perceber que a informac¸a˜o mu´tua apresenta um com-
portamento decrescente. Esse desempenho fica mais evidente para SNRs mais altas. A` medida que se
aumenta a SNR a capacidade se aproxima do seu valor ma´ximo, que para o formato de modulac¸a˜o DP-
16QAM e´ de 8 bit/s´ımbolo. Dessa forma, o valor o´timo de λ que maximiza a informac¸a˜o mu´tua tende a
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diminuir a medida que se atinge SNRs elevadas. O conjunto de valores o´timos de λ em func¸a˜o da SNR
para o formato de modulac¸a˜o DP-16QAM e´ apresentado na Figura 3.3.
A Figura 3.3 comprova o comportamento citado previamente. Para altos valores de SNR,
o valor o´timo de λ tende a zero, resultando em uma constelac¸a˜o uniforme. Ao diminuir a SNR, o valor
o´timo de λ passa a ser diferente de zero, sendo poss´ıvel obter uma constelac¸a˜o na˜o uniforme. Contudo,
para um certo valor de SNR muito abaixo, o valor o´timo de λ volta a tender a zero, caindo no caso de
uma sinalizac¸a˜o uniforme. Assim, e´ poss´ıvel determinar a regia˜o de ganho provida pela PS para cada
formato de modulac¸a˜o avaliado, permitindo o desenvolvimento de um esquema de codificac¸a˜o apropriado.
O ganho da PS, se comparado a uma constelac¸a˜o uniforme, pode ser visto na Figura 3.4, no
qual foi plotada a informac¸a˜o mu´tua I(X;Y) em func¸a˜o da SNR para diferentes formatos de modulac¸a˜o.
Pode-se ver claramente que a PS permite se aproximar do limite de Shannon. Um ganho ma´ximo de ≈ 0, 5
dB e ≈ 1 dB e´ observado para os formatos de modulac¸a˜o DP-16QAM e DP-64QAM, respectivamente,
comparado com o caso sem PS.
Figura 3.4: Informac¸a˜o mu´tua para os formatos de modulac¸a˜o DP-16QAM e DP-64QAM.
Os resultados apresentados na Figura 3.4 motivam a utilizac¸a˜o de formatos de modulac¸a˜o de
alta ordem empregando alta redundaˆncia [58, 59], ao inve´s dos esquemas de modulac¸a˜o de baixa ordem
empregados atualmente nas redes o´pticas. A utilizac¸a˜o de esquemas de FEC convencionais tendem a
aumentar a complexidade computacional. Contudo, o desenvolvimento de uma te´cnica de modulac¸a˜o
codificada apropriada pode prover um alto desempenho com praticamente a mesma complexidade para
uma grande faixa de eficieˆncias espectrais. Por exemplo, se um sistema prentende transmitir com uma
capacidade de 7 bit/s´ımbolo, o formato de modulac¸a˜o DP-64QAM apresenta uma SNR requerida de 1,5
dB menor que o DP-16QAM. Entretanto, a modulac¸a˜o DP-64QAM deve ser codificada com uma taxa
Rc=7/12, enquanto que o DP-16QAM deve apresentar uma taxa Rc=7/8, ambos com PS.
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De maneira geral, o nu´mero de dimenso˜es para se obter o ganho de formatac¸a˜o e´ menor que o
nu´mero de dimenso˜es necessa´rias para o ganho de codificac¸a˜o [60]. Ale´m disso, a complexidade envolvida
na implementac¸a˜o da PS pode ser relativamente pequena. As duas operac¸o˜es conjuntas da formatac¸a˜o
e codificac¸a˜o podem ser exploradas para desenvolvimento de transceptores o´pticos com taxa varia´vel
com complexidade computacional reduzida, basta apenas escolher o esquema de modulac¸a˜o codificada
apropriada.
3.2 Aproximac¸a˜o da Distribuic¸a˜o de Maxwell-Boltzmann por
uma Distribuic¸a˜o Dia´dica
A distribuic¸a˜o de Maxwell-Boltzmann utilizada no processo de gerac¸a˜o das constelac¸o˜es na˜o uniformes
permite maximizar a taxa de transmissa˜o para uma energia me´dia fixa, baseando-se no principio da ma´-
xima entropia. De forma equivalente, ela permite minizar a energia me´dia para uma taxa de bit fixa [48].
Como citado anteriormente, utilizando a distribuic¸a˜o de Maxwell-Boltzmann, o ponto de constelac¸a˜o Ak,
cuja energia e´ |A2k|, apresentara´ Pr(Ak) ∝ e−λ|A
2
k|, em que λ ≥ 0 determina a relac¸a˜o entre energia e taxa
de transmissa˜o [48]. A distribuic¸a˜o de Maxwell-Boltzmann e´ aplicada em diversos contextos, por exem-
plo, na otimizac¸a˜o de quantizac¸a˜o [61], modulac¸a˜o de permutac¸a˜o [62], redes neurais [63] e inteligeˆncia
artificial [64].
Me´todos teˆm sido propostos para permitir a utilizac¸a˜o de constelac¸o˜es na˜o uniformes para
transmissa˜o de dados. Assumindo que se deseje transmitir a sa´ıda de uma fonte bina´ria equiprova´vel
sem memo´ria, a forma mais o´bvia de gerar eventos cujas probabilidades sejam na˜o uniformes e´ atribuir
a` sa´ıda da fonte palavras-co´digo com tamanho varia´vel. Assim, as probabilidades de ocorreˆncias das
palavras-co´digo sa˜o dadas por [48]:
Pr(Ak) = 2
−li (3.5)
em que li e´ o tamanho da palavra-co´digo. Dessa forma, palavras-co´digo mais curtas, ou seja, com
maior frequeˆncia de ocorreˆncia, podem ser mapeadas em s´ımbolos com menor energia, enquanto que as
palavras-co´digo mais longas, que apresentam menor frequeˆncia de ocorreˆncia, sa˜o mapeadas em pontos
da constelac¸a˜o com maior energia, permitindo o ganho de formatac¸a˜o. Esse procedimento e´ conhecido
como codificac¸a˜o de Huffman [65].
As palavras-co´digo com tamanho varia´vel devem formar um completo co´digo bina´rio, em
que M palavras com tamanho li, i=1, ..., M satisfac¸am a seguinte condic¸a˜o [48]:
M∑
i=1
2−li = 1 (3.6)
A utilizac¸a˜o de palavras-co´digo bina´rias na˜o ira´ produzir uma sinalizac¸a˜o na˜o uniforme o´tima
a menos que a constelac¸a˜o esteja casada com o co´digo. Uma constelac¸a˜o Ω e´ dita casada com um certo
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co´digo bina´rio se, para um dado λ ≥ 0, a distribuic¸a˜o de Maxwell-Boltzmann com paraˆmetro λ induz
probabilidades para os s´ımbolos da constelac¸a˜o iguais a poteˆncias de dois, isto significa que [48]:
e−λ|Ak|
2∑
Ak
e−λ|Ak|2
= 2−li (3.7)
em que Ak ∈ Ω e li sa˜o inteiros positivos. A condic¸a˜o de aproximac¸a˜o apresentada na Equac¸a˜o 3.7 e´ facil-
mente satisfeita quando λ = 0 para qualquer tamanho de constelac¸a˜o 2l. Contudo, para λ > 0, a condic¸a˜o
fica mais distante, e apenas algumas constelac¸o˜es satisfara˜o [48]. A Figura 3.5 apresenta um comparativo
entre as probabilidades de Maxwell-Boltzmann e de Huffman para diferentes valores de λ. Percebe-se na
Figura 3.5(a) que para valores de λ pro´ximos de zero as probabilidades de Maxwell-Boltzmann e Huffman
se aproximam, quase obedecendo a` condic¸a˜o de casamento apresentada anteriormente. Ja´ para valores
de λ elevados a diferenc¸a fica mais evidente, como destacada na Figura 3.5(b).
(a) λ = 0, 01 (b) λ = 0, 23
Figura 3.5: Comparac¸a˜o entre as func¸o˜es distribuic¸a˜o de probabilidade de Huffman e Maxwell-Boltzmann
para o formato de modulac¸a˜o DP-16QAM.
Busca-se, enta˜o, encontrar uma aproximac¸a˜o adequada da distribuic¸a˜o de Maxwell-Boltzmann
por uma distribuic¸a˜o dia´dica. Para encontrar a melhor aproximac¸a˜o poss´ıvel, define-se uma medida de
distaˆncia entre os dois conjuntos de probabilidades. Essa medida e´ dada pela entropia relativa entre as
func¸o˜es distribuic¸a˜o de probabilidade P , com probabilidades {p1, p2, ..., pM}, e Q, com probabilidades
{q1, q2, ..., qM} [48]:
D(P,Q) =
M∑
i=1
pilog2
pi
qi
(3.8)
em que M e´ o tamanho do alfabeto, logo:
D(P,Q) =
M∑
i=1
pili −H(P ) (3.9)
em que H(P ) e´ a entropia de P definida por:
H(P ) = −
∑
i
pilog2pi (3.10)
46
Como ja´ se sabe, o procedimento de Huffman busca minimizar D(P,Q). E´ importante
destacar que outros algoritmos podem ser propostos para minimizar D(P,Q), levando a bons ganhos de
formatac¸a˜o [66].
Figura 3.6: Informac¸a˜o mu´tua para os formatos de modulac¸a˜o DP-16QAM e DP-64QAM utilizando a
distribuic¸a˜o de Maxwell-Boltzmann e a aproximac¸a˜o dia´dica usando o me´todo de Huffman.
A Figura 3.6 apresenta o desempenho para os formatos de modulac¸a˜o DP-16QAM e DP-
64QAM com PS utilizando a distribuic¸a˜o de Maxwell-Boltzmann e a aproximac¸a˜o dia´dica usando o
me´todo de Huffman. Como esperado, o ganho com a aproximac¸a˜o por uma distribuic¸a˜o dia´dica e´ menor
do que a distribuic¸a˜o de Maxwell-Boltzmann. Contudo, a informac¸a˜o mu´tua com aproximac¸a˜o dia´dica
segue a tendeˆncia geral da distribuic¸a˜o ideal. Percebe-se, ainda, que para formatos de modulac¸a˜o de alta
ordem, o grande nu´mero de graus de liberdade permite um maior nu´mero de aproximac¸o˜es, diminuindo
a diferenc¸a para a distribuic¸a˜o de Maxwell-Boltzmann.
3.3 Processo de Gerac¸a˜o das Constelac¸o˜es na˜o Uniformes
Nas sec¸o˜es anteriores foram apresentadas a formulac¸a˜o matema´tica e o desempenho da PS, bem como
a aproximac¸a˜o da distribuic¸a˜o de Maxwell-Boltzmann por uma distribuic¸a˜o dia´dica, que viabiliza o uso
das constelac¸o˜es na˜o uniformes em transmissa˜o o´ptica. Nesta sec¸a˜o sera´ apresentado detalhadamente o
processo de gerac¸a˜o das constelac¸o˜es utilizadas nesse trabalho.
Como citado anteriormente, a aproximac¸a˜o dia´dica apresenta a mesma tendeˆncia obtida
com a distribuic¸a˜o de Maxwell-Boltzmann, permitindo desenvolver co´digos bina´rios que gerem ganho
de formatac¸a˜o. O processo de gerac¸a˜o das constelac¸o˜es na˜o uniformes e´ apresentado no fluxograma da
Figura 3.7.
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Figura 3.7: Fluxograma do processo de gerac¸a˜o das constelac¸o˜es na˜o uniformes.
O primeiro passo para gerac¸a˜o das constelac¸o˜es na˜o uniformes e´ otimizar o paraˆmetro λ
numericamente, escolhendo aquele que maximiza a informac¸a˜o mu´tua em cada n´ıvel de SNR, conforme
apresentado nas Figuras 3.2 e 3.3.
De posse dos valores o´timos de λ, calculam-se, para cada valor de SNR, as probabilidades dos
s´ımbolos utilizando a Equac¸a˜o 3.4. As Figuras 3.8 e 3.9 mostram exemplos das probabilidades calculadas
em func¸a˜o das constelac¸o˜es 16QAM e 64QAM para diferentes valores de SNR. Para a modulac¸a˜o 16QAM,
a Figura 3.8(a) apresenta as probabilidades para um alto valor de SNR. E´ poss´ıvel perceber uma pequena
diferenc¸a entre as probabilidades dos s´ımbolos do raio interno em relac¸a˜o aos do raio externo, tornando a
constelac¸a˜o pro´xima do caso uniforme. Ja´ para valores de SNR baixos, a diferenc¸a entre as probabilidades
dos s´ımbolos fica mais evidente, mostrando que os s´ımbolos do raio mais interno, que apresentam menor
energia, exibem maior probabilidade de serem gerados, como ilustrado na Figura 3.8(b).
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(a) SNR=15,9 dB.
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(b) SNR=0,9 dB.
Figura 3.8: Func¸a˜o distribuic¸a˜o de probabilidade de Maxwell-Boltzmann para o formato de modulac¸a˜o
16QAM.
Para o formato de modulac¸a˜o 64QAM, a Figura 3.9(a) apresenta as func¸o˜es distribuic¸a˜o de
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probabilidade para um alto valor de SNR. Percebe-se o mesmo comportamente que o 16QAM, exibindo
uma pequena diferenc¸a entre as probabilidades dos s´ımbolos, se aproximando de uma constelac¸a˜o uni-
forme. Ja´ para um baixo valor de SNR, a diferenc¸a entre as probabilidades fica mais clara, levando os
s´ımbolos do raio mais interno a apresentarem maiores probabilidades do que os do raio mais externo.
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(a) SNR=20,9 dB.
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(b) SNR=2,9 dB.
Figura 3.9: Distribuic¸a˜o de Maxwell-Boltzmann para o formato de modulac¸a˜o 64QAM.
Para ambos os formatos de modulac¸a˜o, observa-se que a diminuic¸a˜o na SNR produz uma
distribuic¸a˜o de probabilidades mais pro´xima de uma distribuic¸a˜o Gaussiana, justificando o aumento de
capacidade e, consequentemente, a maior aproximac¸a˜o ao limite de Shannon.
Com os valores de probabilidades apresentados nas Figuras 3.8 e 3.9, aplicou-se o proce-
dimento de Huffman, obtendo um co´digo bina´rio, como destacado na Figura 3.10. A Figura 3.10(a)
apresenta o co´digo bina´rio gerado para um alto valor de SNR, caso em que a constelac¸a˜o e´ quase uni-
forme. Dessa forma, as palavras-co´digo bina´rias sa˜o iguais para todos os s´ımbolos. Entretanto, para
valores de SNR baixos, a diferenc¸a de probabilidades entre os s´ımbolos gera sequeˆncias bina´rias diferen-
tes, no qual os pontos internos da constelac¸a˜o sa˜o codificados com menos bits, enquanto que os pontos
externos sa˜o codificados com mais bits. Observa-se que, apesar de os s´ımbolos internos apresentarem
as mesmas probabilidades, o procedimento de Huffman gera palavras-co´digo com diferentes nu´meros de
bits, resultado das caracter´ısticas intr´ınsecas do co´digo de Huffman.
Por fim, utilizando os co´digos encontrados, gerou-se uma sequeˆncia bina´ria, mapeando os
bits do co´digo de Huffman para Gray e, posteriormente, para os s´ımbolos da constelac¸a˜o. As Figuras 3.11
e 3.12 apresentam exemplos de constelac¸o˜es 16QAM e 64QAM na˜o uniformes geradas. Para o 16QAM, e´
poss´ıvel perceber que a diferenc¸a de tamanho das palavras-co´digo dos s´ımbolos do raio mais interno produz
uma densidade de pontos assime´trica. Esse fenoˆmeno na˜o e´ observado para o formato de modulac¸a˜o
64QAM, visto que o maior nu´mero de graus de liberdade influencia no procedimento de Huffman.
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(b) SNR=0,9 dB.
Figura 3.10: Co´digos bina´rios para o formato de modulac¸a˜o 16QAM.
(a) Constelac¸a˜o 16QAM uniforme. (b) Constelac¸a˜o 16QAM na˜o uniforme.
Figura 3.11: Comparac¸a˜o entre as constelac¸o˜es 16QAM uniforme e na˜o uniforme.
(a) Constelac¸a˜o 64QAM uniforme. (b) Constelac¸a˜o 64QAM na˜o uniforme.
Figura 3.12: Comparac¸a˜o entre as constelac¸o˜es 64QAM uniforme e na˜o uniforme.
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Cap´ıtulo 4
Resultados Experimentais
Este cap´ıtulo apresentada a montagem experimental empregada, bem como os resultados alcanc¸ados na
aplicac¸a˜o da formatac¸a˜o probabil´ıstica em transmissa˜o o´ptica em altas taxas. Baseando-se nos concei-
tos de sistemas coerentes, apresentados no Cap´ıtulo 2, e na formatac¸a˜o probabil´ıstica, apresentada no
Cap´ıtulo 3, experimentos foram realizados e os resultados coletados.
A Sec¸a˜o 4.1 apresenta a descric¸a˜o do arranjo experimental utilizado. Os componentes do
transmissor sa˜o apresentados, focando na gerac¸a˜o e carregamento das constelac¸o˜es na˜o uniformes no DAC.
Em seguida, a montagem para adic¸a˜o do ru´ıdo e´ detalhada. Por fim, os componentes do receptor sa˜o
descritos, dando uma atenc¸a˜o especial aos algoritmos de processamento de sinais usados para recuperac¸a˜o
do sinal.
As Sec¸o˜es 4.2 e 4.3 apresentam os resultados em back-to-back empregando a montagem
experimental descrita na Sec¸a˜o 4.1. Detalham-se os paraˆmetros de desempenho de forma a demonstrar o
ganho de capacidade e de alcance da formatac¸a˜o probabil´ıstica. Ale´m disso, faz-se uma breve avaliac¸a˜o
do impacto da formatac¸a˜o probabil´ıstica nos algoritmos de processamento digital de sinais.
4.1 Arranjo experimental
Esta sec¸a˜o descreve o arranjo utilizado no experimento para validac¸a˜o da formatac¸a˜o probabil´ıstica apli-
cada a` transmissa˜o o´ptica em altas taxas. A montagem empregada no experimento e´ formada por dois
blocos, conforme ilustrado na Figura 4.1. Os resultados da formatac¸a˜o probabil´ıstica sa˜o coletados em
back-to-back, ou seja, com o transmissor conectado ao receptor sem a presenc¸a de fibra o´ptica, e com
o carregamento de ru´ıdo (noise loading - NL), que consiste na adic¸a˜o de ru´ıdo ASE ao sinal enviado.
Apesar da auseˆncia da fibra o´ptica, os resultados em back-to-back sa˜o importantes, pois existem outras
distorc¸o˜es e limitac¸o˜es presentes no sistema.
O primeiro bloco do arranjo experimental e´ o transmissor o´ptico. O transmissor e´ dividido
em duas partes: a gerac¸a˜o ele´trica do sinal, que consiste na formatac¸a˜o e carregamento das constelac¸o˜es
na˜o uniformes, e o “front-end” de transmissa˜o, composto por componentes o´pticos passivos e ativos. O
“front-end” o´ptico e´ composto por seis componentes. O primeiro deles e´ um laser de cavidade externa
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Figura 4.1: Arranjo experimental para transmissa˜o em back-to-back com formatac¸a˜o probabil´ıstica.
(external cavity laser - ECL) centrado no comprimento de onda de 1549,55 nm. Esse laser faz o papel
de portadora o´ptica a ser modulada e apresenta largura de linha em torno de 100 kHz. Essa pequena
largura de linha resulta em um sinal o´ptico com baixo ru´ıdo de fase, levando a pequena degradac¸a˜o de
desempenho. O segundo componente e´ um controlador de polarizac¸a˜o, o qual e´ colocado em se´rie com
o ECL de forma a manter a polarizac¸a˜o do sinal adequada antes de ser acoplado no modulador o´ptico,
evitando perdas de poteˆncia.
Apo´s o sinal ser gerado pelo ECL e ajustada a sua polarizac¸a˜o, as orientac¸o˜es de polarizac¸o˜es
X e Y sa˜o separadas e enviadas para um modulador PDM. Esse modulador consiste de dois IQMs
posicionados um em cada brac¸o, conforme apresentado na Sec¸a˜o 2.1.2. Cada IQM modula uma das
orientac¸o˜es de polarizac¸o˜es do sinal o´ptico de entrada a partir de duas linhas ele´tricas, representando
o sinal banda base, permitindo explorar a polarizac¸a˜o como grau de liberdade e, consequentemente,
dobrar a taxa de transmissa˜o. No experimento utilizou-se um modulador PDM comercial de niobato
de l´ıtio (LiNbO3). As polarizac¸o˜es X e Y moduladas sa˜o somadas por um combinador de polarizac¸a˜o
(polarization beam combiner - PBC) e enviadas ate´ um EDFA. O EDFA utilizado no arranjo experimental
tem a func¸a˜o de booster, ou seja, de amplificador de poteˆncia, elevando a poteˆncia do sinal de maneira a
se conseguir recebeˆ-lo adequadamente.
A segunda parte do transmissor o´ptico e´ a gerac¸a˜o das linhas externas, que consiste no
processamento em banda base do sinal ele´trico. O processo de gerac¸a˜o dos sinais ele´tricos e´ formado por
treˆs blocos: o processamento digital de sinais, o DAC e a eletroˆnica analo´gica de alta velocidade. O bloco
do processamento digital de sinais do transmissor e´ apresentado em detalhes na Figura 4.2. Primeiro,
gera-se uma sequeˆncia bina´ria. Essa sequeˆncia e´ mapeada do co´digo de Huffman para Gray, como descrito
no processo de gerac¸a˜o das constelac¸o˜es na˜o uniformes. Em seguida, esse conjunto de bits no co´digo de
Gray e´ mapeado para os s´ımbolos IQ da constelac¸a˜o 16QAM, cujas amplitudes variam em ±1 e ±3
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para parte real e imagina´ria. Para o experimento em questa˜o geraram-se em torno de 200,000 s´ımbolos.
Os valores complexos passam por uma re-amostragem, cuja func¸a˜o e´ adequar a taxa de amostragem,
comumente para duas amostras por s´ımbolo, para funcionamento adequado com o filtro digital aplicado
porteriormente. Feita a re-amostragem, o sinal passa por uma filtragem digital Nyquist com fator de roll-
off de 0,1. Outras etapas sa˜o realizadas apo´s a formatac¸a˜o de pulso como, por exemplo, compensac¸a˜o
da largura de banda do transmissor e de na˜o-linearidades do modulador o´ptico. Por fim, os quatro sinais
discretos sa˜o quantizados para os valores de tensa˜o do DAC. Apo´s a conversa˜o dos sinais digitais para o
domı´nio analo´gico pelo DAC, cuja taxa de amostragem e´ de 64 GSa/s, um conjunto de amplificadores
de alta velocidade, conhecidos como drivers, sa˜o empregados para amplificar as quatro linhas ele´tricas
aplicadas ao modulador o´ptico.
Figura 4.2: Diagrama de blocos do processamento digital de sinais empregado no transmissor.
Apo´s o sinal o´ptico ser gerado e amplificado no transmissor, ele e´ levado a um acoplador
o´ptico 70-30%. Nesse acoplador, 70% da poteˆncia o´ptica e´ acoplada com 30% de ru´ıdo ASE, proveniente
de um EDFA. Um atenuador o´ptico varia´vel (variable optical attenuator - VOA) e´ posicionado depois da
fonte de ru´ıdo de maneira a controlar o n´ıvel de ASE que e´ adicionado ao sinal transmitido. A sa´ıda do
acoplador e´ levada a um segundo acoplador 99-1%, na qual 99% da poteˆncia acoplada e´ encaminhada
para o receptor coerente e o outro 1% e´ levado para um analisador de espectro o´ptico (optical spectrum
analyzer - OSA) para monitoramento da relac¸a˜o sinal-ru´ıdo o´ptica (optical signal-to-noise ratio - OSNR).
Toda a configurac¸a˜o do arranjo experimental e´ feita de forma automatizada usando o software LabVIEW.
Dessa forma, depois de gerado o sinal o´ptico no transmissor, o programa implementado no LabVIEW
verifica a OSNR de entrada desejada com o intuito de configurar o VOA, adicionando uma poteˆncia de
ru´ıdo ASE adequada.
O sinal o´ptico degradado pelo ru´ıdo ASE e´ levado ate´ o bloco do receptor, o qual e´ constitu´ıdo
por duas partes: o “front-end” de recepc¸a˜o e a detecc¸a˜o do sinal ele´trico. O “front-end” o´ptico de recepc¸a˜o
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e´ formado por um conjunto de PBSs, posicionados na entrada do receptor e apo´s o LO. Os PBSs teˆm
a func¸a˜o de separar as polarizac¸o˜es X e Y do sinal recebido e do LO. Posteriormente, os conjuntos de
polarizac¸o˜es X e Y sa˜o encaminhados para dois pares de h´ıbridas de 90◦, convertendo o sinal em banda
passante para banda base. Os quatro campos de sa´ıda referentes a cada polarizac¸a˜o passam por dois pares
de fotodetectores balanceados, resultando nas componentes I e Q para cada polarizac¸a˜o, como detalhado
na Sec¸a˜o 2.3.3. As componentes IX, QX, IY e QY apresentam todas as informac¸o˜es de fase e amplitude
do sinal o´ptico recebido. Apo´s a obtenc¸a˜o do sinal banda base, as componentes ele´tricas sa˜o digitalizadas
por um ADC com taxa de amostragem de 80 GSa/s, gerando um conjunto de sinais discretos.
Por fim, as amostras digitalizadas servem de entrada para o conjunto de blocos de DSP,
ilustrado na Figura 4.3. O DSP consiste de um conjunto de algoritmos implementados no Matlab. O
primeiro bloco realiza um pre´-processamento dos dados recebidos. Primeiramente, elimina-se o n´ıvel DC
do sinal recebido. Em seguida, e´ feita a normalizac¸a˜o para uma energia da constelac¸a˜o igual a 1. Apo´s
isso, o sinal e´ re-amostrado para 2 amostras por s´ımbolo, atrave´s de uma interpolac¸a˜o, pois o equalizador
dinaˆmico empregado para a demultiplexac¸a˜o de polarizac¸a˜o trabalha com esse nu´mero de amostras.
Figura 4.3: Diagrama de blocos do processamento digital de sinais empregado no receptor.
Apo´s a re-amostragem, o bloco do deskew compensa poss´ıveis atrasos introduzidos pelo
“front-end” o´ptico. A sa´ıda do deskew passa por uma recuperac¸a˜o de tempo. Feito o sincronismo do
sinal, um equalizador dinaˆmico e´ aplicado para separar as polarizac¸o˜es X e Y. O algoritmo escolhido foi
o RDE na˜o supervisionado [7], uma vez que o seu desempenho e´ melhor para formatos de modulac¸a˜o de
alta ordem. Utilizou-se um passo de convergeˆncia de 9 × 10−4 e 20 taps. Ao final da equalizac¸a˜o, em
torno de 50,000 s´ımbolos de convergeˆncia sa˜o eliminados.
Posteriormente, e´ aplicada a recuperac¸a˜o de portadora, constitu´ıda pela compensac¸a˜o dos
desvios de fase e frequeˆncia. Para a estimac¸a˜o de frequeˆncia, foi empregado o algoritmo baseado no
espectro do sinal elevado a` m-e´sima poteˆncia [67]. A compensac¸a˜o do erro de fase e´ feita utilizando o
algoritmo de busca de fase cega (blind phase search - BPS) [68] com diferentes configurac¸o˜es. Em um
primeiro momento foi avaliado o desempenho com o BPS supervisionado, o qual usa o sinal ideal enviado
para auxiliar na estimac¸a˜o, e, posteriormente, foi adotado o BPS na˜o supervisionado, que realiza uma
54
estimac¸a˜o totalmente cega. Finalmente, e´ feita a estimac¸a˜o da magnitude do vetor de erro (error vector
magnitude - EVM) [69, 70]. A EVM e´ uma me´trica de desempenho que pode ser medida como o vetor
de erro dos s´ımbolos recebidos s
′
i = a
′
i + j ∗ b
′
i em relac¸a˜o aos s´ımbolos ideais enviados si = ai + j ∗ bi,
em que ai e bi sa˜o as componentes real e imagina´ria, respectivamente, do sinal. Matematicamente, a raiz
me´dia quadrada (root mean square - RMS) da EVM e´ dada por:
EVMrms =
√√√√∑Ni=1 |si − s′i|2∑N
i=1 |si|2
(4.1)
A EVM pode ser expressa em porcentagem:
EVM(%) = EVMrms · 100 (4.2)
Da mesma forma, ela pode ser expressa em dB, dada por:
EVM(dB) = 10 · log10
(
EVMrms
2
)
(4.3)
Para o caso em que o sistema o´ptico coerente e´ limitado por ru´ıdo Gaussiano, a EVM pode
ser relacionada com a SNR [71]:
EVMrms ≈
√
1
SNR
(4.4)
Relacionando as Equac¸o˜es 4.3 e 4.4, a SNR experimental pode ser definida por:
SNR(dB) = −EVM(dB) (4.5)
Dessa forma, de posse dos valores de EVM, a SNR experimental e´ calculada para, subse-
quentemente, estimar a capacidade experimental da curva teo´rica de informac¸a˜o mu´tua apresentada na
Figura 3.6. Para os experimentos realizados nesse trabalho, a EVM foi calculada em 5 medidas coletadas.
4.2 Transmissa˜o em back-to-back a 32 GBd DP-16QAM com
Formatac¸a˜o Probabil´ıstica
Nesta sec¸a˜o sa˜o apresentados os resultados da avaliac¸a˜o em back-to-back da formatac¸a˜o probabil´ıstica
aplicada a transmissa˜o a 32 GBd DP-16QAM, resultando em uma taxa de transmissa˜o de 256 Gb/s.
Baseando-se no arranjo experimental descrito na Sec¸a˜o 4.1, a OSNR foi variada e o sinal coletado no
receptor. Como apresentado na Sec¸a˜o 3.3, para cada SNR e´ gerada uma constelac¸a˜o diferente. Dessa
forma, o primeiro passo foi definir uma faixa de OSNR para o experimento. Para a transmissa˜o do 32
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GBd DP-16QAM, a OSNR escolhida foi de 6 a 20 dB. Em seguida, foi calculada a SNR a partir da relac¸a˜o
teo´rica apresentada em [72] e dada por:
SNRreq =
2
p
Bn
Rs
OSNRreq (4.6)
em que p e´ o nu´mero de orientac¸o˜es de polarizac¸o˜es utilizados para transmissa˜o, Bn a banda de refereˆncia
(tipicamente 0,1 nm ou 12,5 GHz) e Rs a taxa de s´ımbolo. Com os valores de SNR encontrados na
Equac¸a˜o 4.6, foram geradas constelac¸o˜es na˜o uniformes. Essas constelac¸o˜es foram carregadas no DAC
e enviadas para transmissa˜o. A Figura 4.4 apresenta os espectros dos sinais ele´tricos para diferentes
valores de OSNR. O espectro do sinal gerado tem um formato retangular, resultado do filtro digital
de Nyquist. Percebe-se que, para uma OSNR de 5 dB (Figura 4.4(b)), o espectro apresenta um pico
centrado na origem. Esse pico consiste em um valor DC originado pela assimetria encontrada entre
os s´ımbolos centrais da constelac¸a˜o na˜o uniforme 16QAM. Essa assimetria pode ser melhor visualizada
na Figura 3.11(b). Apesar da possibilidade desse n´ıvel DC vir a impactar no desempenho do sistema,
observa-se que seu valor e´ pequeno e, consequentemente, sua supressa˜o na˜o altera os resultados. Para
uma OSNR de 20 dB (Figura 4.4(a)), o espectro na˜o apresenta esse n´ıvel DC, pois a constelac¸a˜o na˜o
uniforme gerada se aproxima do caso uniforme.
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(a) OSNR=20 dB.
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(b) OSNR=5 dB.
Figura 4.4: Espectro do sinal ele´trico 32 GBd DP-16QAM.
Apo´s gerado o sinal ele´trico 32 GBd DP-16QAM, ele e´ levado ate´ o modulador o´ptico para
modular a portadora proveniente do laser. O sinal o´ptico gerado e´ enta˜o amplificado e degradado pelo
ru´ıdo, como descrito na Sec¸a˜o 4.1. Para cada ponto de OSNR foram realizadas 5 coletas do sinal no
receptor. Os dados adquiridos sa˜o processados pelo DSP apresentado anteriormente e, ao final, e´ realizada
a estimac¸a˜o da EVM. Com base na EVM, a SNR foi estimada pela Equac¸a˜o 4.5.
Foram realizadas duas avaliac¸o˜es de desempenho com os objetivos de mostrar o ganho e o
impacto no DSP proveniente da aplicac¸a˜o da formatac¸a˜o probabil´ıstica. Dessa forma, primeiramente, foi
utilizado o conjunto de algoritmos de DSP descritos na Sec¸a˜o 4.1 com a recuperac¸a˜o de fase empregando
o BPS em uma configurac¸a˜o supervisionada. Ou seja, todos os blocos do DSP empregam algoritmos na˜o
supervisionados, exceto a estimac¸a˜o do erro de fase.
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Os valores de SNR estimados para a transmissa˜o a 32 GBd DP-16QAM com e sem formata-
c¸a˜o probabil´ıstica utilizando BPS supervisionado sa˜o apresentados na Figura 4.5. Observa-se que ambas
as curvas apresentam o mesmo comportamente geral. Para valores de OSNR acima de 8 dB, a SNR
estimada, para ambos os casos, e´ a mesma. Isso esta´ de acordo com a configurac¸a˜o do experimento, visto
que a OSNR so´ foi definida apo´s a gerac¸a˜o do sinal o´ptico. Um comportamento diferente e´ observado para
valores de OSNR abaixo de 8 dB. Percebe-se, claramente, que a SNR diverge, resultados de limitac¸o˜es
nos algoritmos de DSP empregados no receptor o´ptico.
Figura 4.5: Curva de SNR estimada versus OSNR para o 32 GBd DP-16QAM empregando o BPS
supervisionado para recuperac¸a˜o de fase.
Definidos os valores de SNR experimental, estimou-se a capacidade experimental a partir
da curva teo´rica de informac¸a˜o mu´tua. A Figura 4.6 apresenta as capacidades teo´rica e experimental
em func¸a˜o da OSNR para a transmissa˜o a 32 GBd DP-16QAM usando o BPS supervisionado para
recuperac¸a˜o de fase.
As curvas teo´ricas apresentadas levam em considerac¸o˜es os casos sem e com formatac¸a˜o pro-
babil´ıstica utilizando as distribuic¸o˜es de Maxwell-Boltzmann e Huffman. Ja´ para as curvas experimentais,
sa˜o retratados os casos sem e com formatac¸a˜o probabil´ıstica usando Huffman. Percebe-se que, para altos
valores de OSNR, a curva de capacidade experimental fica sempre abaixo da capacidade ma´xima teo´rica,
limitada pelas resoluc¸o˜es do DAC e ADC. Na regia˜o de baixas OSNRs, as curvas experimentais divergem
das teo´ricas, resultados de limitac¸o˜es na sincronizac¸a˜o e equalizac¸a˜o.
Para valores de OSNR abaixo de 6 dB e acima de 20 dB, as constelac¸o˜es uniforme e na˜o
uniforme com Huffman apresentam a mesma informac¸a˜o mu´tua, visto que nessas faixas a distribuic¸a˜o na˜o
uniforme se aproxima da uniforme, como ja´ mencionado na Sec¸a˜o 3.1, na˜o sendo avaliadas no experimento.
Portanto, a regia˜o de ganho da formatac¸a˜o probabil´ıstica e´ entre 8 e 20 dB. Nesse intervalo, foram
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Figura 4.6: Capacidades teo´rica e experimental para o 32 GBd DP-16QAM empregando o BPS supervi-
sionado para recuperac¸a˜o de fase.
observados um ganho ma´ximo de capacidade de 0,34 bit/s´ımbolo e de OSNR de 0,4 dB. Os ganhos
alcanc¸ados esta˜o pro´ximos da teoria, mostrando que os resultados sa˜o consistentes.
A Figura 4.6 tambe´m apresenta as constelac¸o˜es recebidas da polarizac¸a˜o X apo´s serem
processadas pelos algoritmos de DSP para diferentes valores de OSNR. Claramente e´ poss´ıvel visualizar
a maior densidade de pontos nos s´ımbolos do raio mais interno da constelac¸a˜o. Ale´m disso, a` medida que
se aumenta a OSNR, a distribuic¸a˜o passa a apresentar um comportamento mais uniforme, justificando
as constelac¸o˜es apresentarem a mesma informac¸a˜o mu´tua, conforme citado anteriormente.
A Figura 4.7 apresenta o ganho de capacidade em func¸a˜o da OSNR. A curva ilustra a
regia˜o de ganho da formatac¸a˜o probabil´ıstica aplicada a` transmissa˜o a 32 GBd DP-16QAM empregando
o BPS supervisionado para recuperac¸a˜o de fase. Os maiores ganhos de capacidade sa˜o para os pontos
de 9 e 10 dB de OSNR. Para os demais pontos, observam-se certas flutuac¸o˜es, resultados de limitac¸o˜es
na sincronizac¸a˜o de algumas das medidas realizadas. Contudo, o ganho me´dio fica em torno de 0,25
bit/s´ımbolo, comprovando a validade do experimento em relac¸a˜o a teoria.
Apo´s ser investigado o desempenho da transmissa˜o a 32 GBd DP-16QAM com formatac¸a˜o
probabil´ıstica empregando o BPS supervisionado para recuperac¸a˜o de fase, o pro´ximo passo foi verificar
o impacto de utilizar o BPS na˜o supervisionado, ou seja, aplicar um conjunto de algoritmos de DSP
totalmente cegos para processamento dos dados coletados. O BPS na˜o supervisionado usado emprega
um fator de esquecimento (forgetting factor - FF) no processo de estimac¸a˜o do erro de fase do sinal o´ptico
recebido. Esse fator de esquecimento consiste em ponderar os valores de fases, dando maior peso para
as amostras anteriores, e pode variar entre 0 e 1. Dessa forma, a primeira etapa foi otimizar o fator de
esquecimento para os casos com e sem formatac¸a˜o probabil´ıstica. Variando o fator de esquecimento de
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Figura 4.7: Ganho de capacidade para o 32 GBd DP-16QAM empregando o BPS supervisionado para
recuperac¸a˜o de fase.
0,994 ate´ 0,999 com passo de 0,001, a SNR foi estimada e plotada em func¸a˜o da OSNR para o caso sem
formatac¸a˜o probabil´ıstica, como apresentado na Figura 4.8.
Ao aumentar-se o fator de esquecimento, a SNR estimada melhora consideravelmente para
baixos valores de OSNR. Esse comportamento na˜o e´ verificado a` medida que se aumenta a OSNR, levando
a uma pequena piora na SNR experimental. Para uma OSNR de 10 dB, a SNR estimada para FF=0,994
e´ igual a -1,7 dB, enquanto que para FF=0,999 e´ 6 dB, o que resulta em um ganho de 7,7 dB. Portanto,
a maior sensibilidade a mudanc¸a no fator de esquecimento e´ sentida para OSNRs menores.
A mesma avaliac¸a˜o foi conduzida para a capacidade experimental. A Figura 4.9 apresenta
a informac¸a˜o mu´tua em func¸a˜o da OSNR. De forma semelhante ao caso em que foi empregado o BPS
supervisionado, para OSNRs elevadas, a capacidade fica sempre abaixo da informac¸a˜o mu´tua ma´xima
teo´rica, resultados das limitac¸o˜es do DAC e ADC. O mesmo comportamento em relac¸a˜o a variac¸a˜o do
fator de esquecimento foi percebido. A` medida que se aumenta o fator de esquecimento, a capacidade
cresce para baixos valores de OSNR, enquanto que para valores altos uma oscilac¸a˜o aparece.
Tomando por base os resultados apresentados na Figura 4.9, os melhores fatores de esqueci-
mento para o BPS na˜o supervisionado empregados na transmissa˜o a 32 GBd DP-16QAM sem formatac¸a˜o
probabil´ıstica sa˜o 0,999 ou 0,998. Ambos os valores produzem um ganho considera´vel de capacidade para
baixas OSNRs e, ao mesmo tempo, na˜o geram perdas de desempenho a` medida que se aumenta a OSNR.
A avaliac¸a˜o quanto a` sensibilidade ao fator de esquecimento tambe´m foi realizada para o
caso com formatac¸a˜o probabil´ıstica. A Figura 4.10 apresenta a SNR experimental em func¸a˜o da OSNR.
Percebe-se que, para baixas OSNRs, a SNR estimada e´ muito pequena, alcanc¸ando valores negativos. Esse
comportamente e´ resultado da incosisteˆncia na recuperac¸a˜o de fase empregando o BPS na˜o supervisionado.
59
Figura 4.8: Curva de SNR estimada versus OSNR para o 32 GBd DP-16QAM sem formatac¸a˜o probabil´ıs-
tica empregando o BPS na˜o supervisionado para recuperac¸a˜o de fase e variac¸a˜o do fator de esquecimento.
Figura 4.9: Capacidades teo´rica e experimental para o 32 GBd DP-16QAM sem formatac¸a˜o probabil´ıstica
empregando o BPS na˜o supervisionado para recuperac¸a˜o de fase e variac¸a˜o do fator de esquecimento.
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Mesmo com o aumento do fator de esquecimento, observou-se um crescimento pequeno na SNR calculada,
diferente do caso sem formatac¸a˜o probabil´ıstica, no qual o ganho era considera´vel. Tomando como
exemplo tambe´m o ponto de OSNR de 10 dB, a SNR encontrada para um FF=0,994 e´ igual -2,7 dB,
enquanto que para FF=0,999 e´ -1,3 dB, resultando em um ganho de apenas 1,4 dB.
Figura 4.10: Curva de SNR estimada versus OSNR para o 32 GBd DP-16QAM com formatac¸a˜o proba-
bil´ıstica, empregando o BPS na˜o supervisionado para recuperac¸a˜o de fase.
Com os valores de SNR encontrados na Figura 4.10, foi estimada a capacidade experimental.
A Figura 4.11 apresenta os valores de informac¸a˜o mu´tua em func¸a˜o da OSNR para o caso com forma-
tac¸a˜o probabil´ıstica e variac¸a˜o do fator de esquecimento. Os resultados seguem a tendeˆncia apresentada
anteriormente, uma vez que a capacidade e´ limitada pelos componentes empregados no experimento.
As curvas apresentadas comprovam a inconsisteˆncia na recuperac¸a˜o de fase do BPS na˜o supervisionado.
Independente da mudanc¸a no fator de esquecimento, a capacidade na˜o se altera para baixos valores de
OSNR, permanecendo abaixo de 2 bit/s´ımbolo. Logo, conclui-se que os melhores fatores de esquecimento
seriam 0,999 ou 0,998, considerando o desempenho entre baixas e altas OSNRs.
A Figura 4.12 apresenta uma comparac¸a˜o da capacidade para os casos com e sem formatac¸a˜o
probabil´ıstica utilizando o BPS na˜o supervisionado e com um fator de esquecimento igual a 0,998. O
FF de 0,998 foi escolhido, uma vez que proporciona um elevado ganho de SNR para baixos valores de
OSNR, ao mesmo tempo que na˜o provoca grandes variac¸o˜es para OSNRs altas. O caso sem formatac¸a˜o
probabil´ıstica apresenta um comportamento crescente esperado e sempre abaixo da curva de informac¸a˜o
mu´tua teo´rica. Ja´ para a transmissa˜o com formatac¸a˜o probabil´ıstica, observa-se uma regia˜o, entre 6 e
13 dB de OSNR, em que a capacidade permanece praticamente plana. Mesmo para valores acima de 13
dB, o desempenho e´ degradado, reduzindo o ganho em relac¸a˜o a distribuic¸a˜o uniforme. As constelac¸o˜es
recebidas tambe´m sa˜o apresentadas.
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Figura 4.11: Capacidades teo´rica e experimental para o 32 GBd DP-16QAM com formatac¸a˜o probabil´ıs-
tica empregando o BPS na˜o supervisionado para recuperac¸a˜o de fase e variac¸a˜o do fator de esquecimento.
Figura 4.12: Comparac¸a˜o da capacidade experimental para o 32 GBd DP-16QAM com e sem formatac¸a˜o
probabil´ıstica empregando o BPS na˜o supervisionado para recuperac¸a˜o de fase e um FF=0,998.
Com os resultados ilustrados na Figura 4.12, conclui-se que o uso da formatac¸a˜o proba-
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bil´ıstica tem um grande impacto negativo na recuperac¸a˜o de fase na˜o supervisionada, ou seja, cega.
Acredita-se que o motivo para a inconsisteˆncia na estimac¸a˜o do erro de fase e´ resultado do processo de
decisa˜o realizado no algoritmo BPS, visto que a decisa˜o feita por distaˆncia mı´nima na˜o leva em consi-
derac¸a˜o a probabilidade a priori dos s´ımbolos gerados, impactando diretamente no desempenho para a
formatac¸a˜o probabil´ıstica. Para o caso em que se utiliza a versa˜o supervisionada, a decisa˜o e´ substitu´ıda
pela sequeˆncia de treinamento formada pelo sinal enviado ideal, justificando o seu bom desempenho.
4.3 Transmissa˜o em back-to-back a 30 GBd DP-16QAM com
Formatac¸a˜o Probabil´ıstica
Nesta sec¸a˜o sa˜o apresentados os resultados da avaliac¸a˜o em back-to-back da formatac¸a˜o probabil´ıstica
aplicada a transmissa˜o a 30 GBd DP-16QAM, que resulta em uma taxa de transmissa˜o de 240 Gb/s.
Baseando-se no mesmo arranjo experimental descrito na Sec¸a˜o 4.1, variou-se a OSNR coletando o sinal no
receptor o´ptico coerente. Para cada SNR e´ gerada uma constelac¸a˜o na˜o uniforme diferente. A primeira
etapa foi definir uma faixa de OSNR para o experimento. Para a transmissa˜o do 30 GBd DP-16QAM, a
OSNR escolhida tambe´m foi de 6 a 20 dB. Em seguida, foi calculada a SNR a partir da relac¸a˜o teo´rica
apresentada na Equac¸a˜o 4.6.
Definidos os valores de SNR, foram geradas constelac¸o˜es na˜o uniformes e carregadas no DAC,
modulando a portadora o´ptica. A Figura 4.13 apresenta os espectros dos sinais ele´tricos para diferentes
valores de OSNR. O espectro do sinal gerado tem um formato Nyquist, originado da filtragem digital
realizada no DSP do transmissor. O mesmo pico centrado na origem do espectro e´ percebido para uma
OSNR de 5 dB (Figura 4.13(b)). Esse pico tambe´m e´ resultado de um valor DC originado pela assimetria
encontrada entre os s´ımbolos centrais da constelac¸a˜o na˜o uniforme 16QAM, verificada na Figura 3.11(b).
O espectro para uma OSNR de 20 dB, apresentado na Figura 4.13(a), na˜o conte´m o n´ıvel DC, pois a
constelac¸a˜o na˜o uniforme gerada se aproxima do caso uniforme.
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(a) OSNR=20 dB.
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(b) OSNR=5 dB.
Figura 4.13: Espectro do sinal ele´trico 30 GBd DP-16QAM.
Gerado o sinal ele´trico 30 GBd DP-16QAM, a portadora o´ptica e´ modulada. O sinal e´ enta˜o
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amplificado e degradado pelo ru´ıdo. Para cada ponto de OSNR tambe´m foram realizadas 5 coletas do
sinal no receptor. Os dados adquiridos sa˜o processados pelo DSP, e, em seguida, e´ realizada a estimac¸a˜o
da EVM. Com base na EVM, a SNR experimental foi definida pela Equac¸a˜o 4.5.
As duas avaliac¸o˜es de desempenho empregando o BPS supervisionado e na˜o supervisionado
para recuperac¸a˜o de fase no DSP foram realizadas. Primeiramente, foi utilizado o conjunto de algoritmos
de DSP utilizando o BPS em uma configurac¸a˜o supervisionada. Os valores de SNR estimados para a
transmissa˜o a 30 GBd DP-16QAM com e sem formatac¸a˜o probabil´ıstica utilizando BPS supervisionado
sa˜o apresentados na Figura 4.14. Percebe-se que ambas as curvas apresentam o mesmo comportamente
geral da transmissa˜o a 32 GBd DP-16QAM. Para valores de OSNR acima de 8 dB, a SNR estimada, para
ambos os casos, tambe´m e´ a mesma, estando consistente com a configurac¸a˜o do experimento, visto que a
OSNR so´ foi definida apo´s a gerac¸a˜o do sinal o´ptico. Tambe´m para valores de OSNR abaixo de 8 dB, a
SNR diverge, resultados de limitac¸o˜es nos algoritmos de DSP empregados na recepc¸a˜o.
Figura 4.14: Curva de SNR estimada versus OSNR para o 30 GBd DP-16QAM empregando o BPS
supervisionado para recuperac¸a˜o de fase.
A partir dos valores de SNR calculados, estimou-se a capacidade experimental da curva
teo´rica de informac¸a˜o mu´tua. A Figura 4.15 apresenta as capacidades teo´rica e experimental em func¸a˜o
da OSNR para a transmissa˜o a 30 GBd DP-16QAM usando o BPS supervisionado para recuperac¸a˜o de
fase.
As curvas teo´ricas apresentadas consideram os casos sem e com formatac¸a˜o probabil´ıstica
utilizando as distribuic¸o˜es de Maxwell-Boltzmann e Huffman, enquanto que as experimentais retratam
apenas a formatac¸a˜o probabil´ıstica usando Huffman. A curva de capacidade experimental fica sempre
abaixo da capacidade ma´xima teo´rica, limitada pelas resoluc¸o˜es do DAC e ADC usados no experimento.
Na regia˜o de baixas OSNRs, as curvas experimentais divergem das teo´ricas, resultados de limitac¸o˜es nos
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Figura 4.15: Capacidades teo´rica e experimental para o 30 GBd DP-16QAM empregando o BPS super-
visionado para recuperac¸a˜o de fase.
algoritmos de DSP.
Para valores de OSNR abaixo de 6 dB e acima de 20 dB, as constelac¸o˜es uniforme e na˜o
uniforme com Huffman apresentam tambe´m a mesma informac¸a˜o mu´tua, resultado da aproximac¸a˜o entre
as distribuic¸o˜es, na˜o sendo consideradas no experimento. Isso leva a uma regia˜o de ganho da formatac¸a˜o
probabil´ıstica entre 8 e 20 dB. Nessa faixa, foram observados um ganho ma´ximo de capacidade de 0,31
bit/s´ımbolo e de OSNR de 0,4 dB. Os ganhos alcanc¸ados esta˜o pro´ximos da teoria.
A Figura 4.15 traz as constelac¸o˜es recebidas da polarizac¸a˜o X apo´s serem processadas no
receptor para diferentes valores de OSNR. E´ poss´ıvel visualizar a maior densidade de pontos nos s´ımbolos
do raio mais interno da constelac¸a˜o. Ale´m disso, a` medida que se aumenta a OSNR, a distribuic¸a˜o passa
a apresentar um comportamento uniforme, o que levam as constelac¸o˜es a terem a mesma informac¸a˜o
mu´tua.
A Figura 4.16 apresenta o ganho de capacidade em func¸a˜o da OSNR. A curva demonstra a
faixa de ganho da formatac¸a˜o probabil´ıstica aplicada a transmissa˜o a 30 GBd DP-16QAM empregando
o BPS supervisionado para recuperac¸a˜o de fase. O maior ganho de capacidade e´ para o ponto de 17
dB de OSNR. Para os demais pontos, tambe´m observam-se certas variac¸o˜es, resultados de limitac¸o˜es
na sincronizac¸a˜o de algumas das medidas coletadas. Apesar disso, o ganho me´dio fica em torno de 0,2
bit/s´ımbolo, mostrando a validade do experimento.
A mesma investigac¸a˜o quanto ao BPS na˜o supervisionado para recuperac¸a˜o de fase da trans-
missa˜o a 30 GBd DP-16QAM foi feita. O BPS empregado tambe´m utiliza um fator de esquecimento para
estimac¸a˜o do erro de fase do sinal recebido. O fator de esquecimento foi otimizado, variando de 0,994 a
0,999 com passo de 0,001. Os mesmos resultados do 32 GBd DP-16QAM foram alcanc¸ados, chegando a
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Figura 4.16: Ganho de capacidade para o 30 GBd DP-16QAM empregando o BPS supervisionado para
recuperac¸a˜o de fase.
dois valores de FF o´timos iguais a 0,998 ou 0,999. A Figura 4.17 apresenta a SNR estimada em func¸a˜o
da OSNR para os casos com e sem formatac¸a˜o probabil´ıstica e um FF=0,998. Aumentando o fator de
esquecimento uma considera´vel melhora e´ conseguida para baixos valores de OSNR. Da mesma forma
que o 32 GBd DP-16QAM, para o caso com formatac¸a˜o probabil´ıstica, a SNR experimental e´ degrada
para baixas OSNRs, comprovando, mais uma vez, o impacto na recuperac¸a˜o de fase realizada no DSP.
A Figura 4.18 traz uma comparac¸a˜o da capacidade para os casos com e sem formatac¸a˜o
probabil´ıstica utilizando o BPS na˜o supervisionado e com um fator de esquecimento igual a 0,998. A
escolha do FF foi baseada no ganho proporcionado para baixos valores de OSNR, ao mesmo tempo que na˜o
provoca grandes variac¸o˜es para OSNRs altas. O caso sem formatac¸a˜o probabil´ıstica apresenta o mesmo
comportamento crescente, ficando abaixo da curva de informac¸a˜o mu´tua teo´rica. Para a transmissa˜o com
formatac¸a˜o probabil´ıstica, percebe-se uma regia˜o, definida entre 6 e 10 dB de OSNR, em que a capacidade
permanece praticamente plana. Para valores acima de 10 dB, e´ poss´ıvel verificar um ganho em relac¸a˜o
a distribuic¸a˜o uniforme, chegando a praticamento 0,3 bit/s´ımbolo. Esse melhor desempenho e´ resultado
da menor taxa de s´ımbolo. As constelac¸o˜es recebidas tambe´m sa˜o apresentadas para diferentes valores
de OSNR.
Em resumo, tanto para a transmissa˜o a 32 GBd como 30 GBd DP-16QAM, o uso da forma-
tac¸a˜o probabil´ıstica tem um impacto na recuperac¸a˜o de fase na˜o supervisionada. O principal motivo para
a incosisteˆncia na estimac¸a˜o do erro de fase e´ o processo de decisa˜o realizado no algoritmo BPS, baseado
em distaˆncia mı´nima, que na˜o leva em considerac¸a˜o as probabilidades a priori dos s´ımbolos. Para o caso
do BPS supervisionado, na˜o foi verificada essa limitac¸a˜o, pois a decisa˜o e´ substitu´ıda por uma sequeˆn-
cia de treinamento. Dessa forma, uma melhor investigac¸a˜o deve ser realizada focando, exclusivamente,
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Figura 4.17: Curva de SNR estimada versus OSNR para o 30 GBd DP-16QAM empregando o BPS na˜o
supervisionado para recuperac¸a˜o de fase e um FF=0,998.
Figura 4.18: Comparac¸a˜o da capacidade experimental para o 30 GBd DP-16QAM com e sem formatac¸a˜o
probabil´ıstica empregando o BPS na˜o supervisionado para recuperac¸a˜o de fase e um FF=0,998.
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na recuperac¸a˜o de fase. Essa avaliac¸a˜o do impacto da formatac¸a˜o probabil´ıstica no DSP ainda na˜o foi
explorada na literatura, abrindo caminhos para trabalhos futuros.
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Cap´ıtulo 5
Conclusa˜o e Trabalhos Futuros
Este trabalho teve como objetivo a investigac¸a˜o experimental da formatac¸a˜o probabil´ıstica aplicada a`
transmissa˜o o´ptica a 200 Gb/s com o formato de modulac¸a˜o DP-16QAM. Com o propo´sito de fornecer
um panorama contextual, foram apresentados alguns temas essenciais para a abordagem do trabalho.
Primeiramente, foram introduzidos os conceitos ba´sicos de sistemas o´pticos coerentes. Em seguida, fo-
ram apresentados os fundamentos da formatac¸a˜o probabil´ıstica, incluindo a formulac¸a˜o matema´tica, bem
como a otimizac¸a˜o da distribuic¸a˜o de Maxwell-Boltzmann. Nesse contexto, a aproximac¸a˜o da distribuic¸a˜o
de Maxwell-Boltzmann por uma distribuic¸a˜o dia´dica foi definida, viabilizando na pra´tica a utilizac¸a˜o de
constelac¸o˜es na˜o uniformes para transmissa˜o o´ptica. Posteriormente, o processo de gerac¸a˜o das constela-
c¸o˜es na˜o uniformes foi detalhado.
A parte experimental do trabalho descreve o arranjo de laborato´rio, detalhando os com-
ponentes utilizados. Uma atenc¸a˜o especial foi dada para os algoritmos de processamento digital de
sinais empregados. A primeira ana´lise experimental considerou a transmissa˜o a 32 GBd DP-16QAM com
formatac¸a˜o probabil´ıstica utilizando um conjunto de algoritmos de DSP com recuperac¸a˜o de fase super-
visionada. Os resultados revelaram um ganho ma´ximo de capacidade de 0,34 bit/s´ımbolo e de OSNR de
0,4 dB. O desempenho da recuperac¸a˜o de fase na˜o supervisionada foi verificado para os casos com e sem
formatac¸a˜o probabil´ıstica, mostrando seu impacto no uso do BPS na˜o supervisionado para baixos valores
de OSNR, resultado do processo de decisa˜o realizado no algoritmo.
A segunda ana´lise experimental considerou a transmissa˜o a 30 GBd DP-16QAM com for-
matac¸a˜o probabil´ıstica empregando um conjunto de algoritmos de DSP com recuperac¸a˜o de fase super-
visionada. Nesse caso, alcanc¸ou-se um ganho ma´ximo de capacidade de 0,31 bit/s´ımbolo e de OSNR
de 0,4 dB. Em seguida, fez-se a avaliac¸a˜o utilizando o BPS na˜o supervisionado, resultando na mesma
degradac¸a˜o para baixos valores de OSNR, enquanto que para altas OSNRs, um ganho em torno de 0,3
bit/s´ımbolo foi conseguido.
Alguns trabalhos complementares devem ser realizados para completar a ana´lise apresentada.
Primeiramente, e´ de interesse validar a transmissa˜o por fibra o´ptica do DP-16QAM empregando PS. Como
evoluc¸a˜o desse trabalho, pretende-se validar a transmissa˜o em back-to-back e por fibra o´ptica do DP-
64QAM utilizando PS. Ale´m disso, e´ de grande importaˆncia investigar o impacto da PS particularmente
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na recuperac¸a˜o de fase. Outra ideia ainda na˜o explorada na literatura e´ verificar o desempenho da PS
em um regime na˜o-linear e em conjunto com compensac¸a˜o de efeitos na˜o-lineares.
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